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Cuvant Tnainte

Totul a pornit de la o frustrare tehnologica legatd de nisa de piata foarte
fngusta pentru care exista firma la care mi-am inceput activitatea. Obiectul de lucru
era producerea de spectrometre pentru radioastronomie, pornind de la circuitele
integrate de mare performanta proiectate de catre noi. Dar cate centre de
radioastronomie exista la nivel mondial? Si cate dintre aceste centre au nevoie de
spectrometre digitale de banda foarte larga? Evident, raspunsul la aceste intrebari
este extrem de putine, de unde deriva si ingustimea nisei de piata.

O consecinta directa era ca circuitele proiectate la Timisoara se produceau in
serii foarte mici, folosind servicii de tipul wafer multiproiect - numarul total de
bucati pe care-l puteam obtine era sub 100. Acest lucru, combinat cu cerintele
drastice de proiectare - ca exemplu, unul dintre sistemele proiectate in 130nm avea
frecventa de operare de 3.5GHz si calcula pe 20 de biti functia de autocorelatie in
1024 puncte - ne forta sa impingem performantele circuitelor integrate spre limitele
tehnologice ale proceselor de fabricatie. Astfel, vorbeam de performante tipice
pentru clock de 4.5 - 5GHz, desi ceea ca noi trebuie sa oferim era doar de 3.5GHz.
Neavand luxul de a produce cel putin cateva sute de mii de bucati din care sa facem
o sortare, sistemele noastre trebuiau sa functioneze indiferent de conditiile de
proces rezultate Tn urma fabricarii celor sub 100 de bucati, chiar si daca
tranzistoarele rezultate pe pastila de siliciu corespundeau cazului cel mai defavorabil

Partea frustranta era ca dificultatile majore nu le intalneam la proiectarea
familiei de porti logice, ci la distribuirea eficientd a semnalului de tact pe pastila de
siliciu — de multe ori, incarcarea capacitiva a liniei de clock era de asa maniera incat,
orice configuratie alegeam pentru reteaua de distributie, exista cel putin un nivel
ierarhic unde castigul la frecventa de lucru era subunitar.

La propunerea domnului prof. dr. ing. Mircea Ciugudean, s-a conturat ideea
unei alte abordari pentru realizarea distributiei semnalului de clock. Metoda salfazica
(cu denumirea derivata din salt de fazad) era deja propusa pentru sistemele cu placi
echipate insa nimeni nu incercase o abordare la nivel de circuit integrat. Asadar, am
inceput sa investighez problema ca tema pentru lucrarea de dizertatie si, spre
surprinderea noastrd, rezultatele obtinute ne-au depasit cu mult asteptarile. Se
intrevedea, practic, o noua lume pentru retelele de distributie de clock, realizate
direct ca structuri bidimensionale, pe intreaga suprafata de siliciu. Urmatorul pas
firesc a fost propunerea ca tema de cercetare pentru doctorat a acestei noi lumi.

Intre timp au fost suisuri si coborasuri - printre altele, firma unde a fost
lansata problema si-a incetat activitatea — dar tema a ramas mereu ca o provocare,
strecurata printre activitatile curente.

Multumiri deosebite se cuvin conducatorului de doctorat prof.dr.ing. Mircea
Ciugudean pentru evidentierea acestui noi drum posibil pentru retelele de distributie
de tact in circuitele integrate de mare performanta. In plus, domnul profesor a stiut
cand sa insiste astfel incat rezultatele cercetarilor sa se concretizeze in lucrarile
stiintifice publicate, respectiv in prezenta teza.

De asemenea, sotiei mele trebuie sa-i multumesc in mod deosebit pentru
rabdarea aratata precum si pentru imboldurile primite, fard de care activitatea (in
mare parte nocturnd) de cercetare nu ar fi fost posibila.

Multumiri aduc si unor colegi care mi-au oferit o mana de ajutor, fie de ordin
administrativ, fie de ordin tehnic. Ma refer, printre altii, la Cosmin, Vali sau Dan.

Timisoara, mai 2016 Andrei Pasca

BUPT



Pasca, Andrei

Tehnici speciale in retelele de distributie de clock pe
chip-uri

Teze de doctorat ale UPT, Seria 7, Nr. YY, Editura Politehnica,
2016, 187 pagini, 71 figuri.

Cuvinte cheie: salfazic, retea de distributie de clock, distributie
bidimensionala, suprafete salfazice, discuri salfazice, discuri
pseudo-ortogonale, discuri pseudo-sferice, compensarea
pierderilor.

Rezumat:

Primul capitol face o trecere in revista a solutiilor actuale de
distribuire a semnalului de clock pe circuitele integrate. Sunt
detaliate problemele specifice aratandu-se ca distribuirea tactului
(cel putin) fsi pastreaza gradul de dificultate, indiferent de
procesul de fabricatie. Dintre solutiile curente, sunt detaliate
topologiile standard, cu buffere, respectiv topologiile alternative
destinate Tmbunatatirii performantelor de vitezd sau de putere
consumata.

Urmatorul capitol prezinta conditiile necesare realizarii distributiei
salfazice la nivel de circuit integrat - necesitatea compensarii
pierderilor liniilor de transmisie, impactul compensarii asupra
proprietatilor structurilor folosite, metode de compensare
automata si, nu in ultimul réand, propune o familie de circuite
logice capabild sa lucreze cu semnalul distribuit salfazic.

Al treilea capitol extinde in mod original metoda de distribuire
salfazica a semnalului de tact la structuri bidimensionale detaliind
structuri ortogonale, respectiv radiale, cu comportament simulat
(ortogonal sau sferic).

Ultimul capitol cuprinde concluziile ce se pot trage in urma
activitatii de cercetare intreprinse in vederea elaborarii tezei de
doctorat.
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Capitolul 1
Introducere

1.1 Circuitele sincrone si retele de distributie a semnalului de tact

Inceputd undeva dupd mijlocul secolului trecut, evolutia exponentiald a
electronicii digitale a adus in buzunarul aproape fiecarui locuitor al pamantului cel
putin un sistem capabil sa opereze prelucrari asupra unui semnal in domeniul
gigaherztilor, controlat de un procesor integrat pe aceeasi pastila de siliciu, alaturi
de cel putin o memorie nevolatila de dimensiuni care, in momentul primelor
incercari de formulare ale legii lui Moore, pareau inimaginabile (nu atat in sensul
realizarii lor fizice, cat mai mult in cel al utilitatii lor). In plus, evolutia exponentiala
a electronicii din anii acestui inceput de secol este pe cale sa inlocuiasca din toate
buzunarele pamantenilor sistemul de mai sus, in fapt un simplu telefon mobil, cu
alte sisteme capabile s& proceseze concomitent informatie audio, informatie video
captata in timp real, sa efectueze calcule vectoriale 3D, in timp ce, in permanenta,
comunica printr-o conexiune fara suport material (operand tot in domeniul
microundelor) cu sisteme localizate fizic oriunde altundeva pe planeta, fie la un
metru distanta, fie la 20 de mii de kilometri departare. Telefoanele inteligente de
astazi (smartphone), pe cat par de avansate la momentul actual, vor continua sa
evolueze spre viteze de operare si volume de calcul superioare, in volume fizice din
ce In ce mai mici.

Dar acest domeniu al telecomunicatiilor (aflat acum la confluenta cu
domeniul sistemelor de calcul) este doar un singur exemplu din multitudinea de
domenii n care sistemele de procesare numericd au devenit ubicue - de la
laboratoarele de cercetare in fizica nucleara sau a particulelor elementare, trecand
poate la aeronauticd, la automobile, pana la simple electrocasnice sau la etichetele
electronice inteligente ce incep sa apara pe rafturile magazinelor (,electronic shelf
lables”).

Domeniul telecomunicatiilor este insd un exponent al tendintelor societatii pe
baza cdruia se pot trage cateva concluzii importante cu privire la evolutia sistemelor
de prelucrare numerica. In ,Circuite si sisteme digitale”, Gheorghe Stefan [1]
spunea ca ,timpul este un parametru foarte important in functionarea unui sistem
digital. Teoretic, orice functie [...] se poate realiza cu un circuit combinational intr-un
timp constant [...] numai cu un efort structural pe care [..] nu-l putem sustine
tehnologic. Solutionarea unei probleme printr-o secventa de operatii, permite
reducerea drastica a efortului structural printr-o crestere tolerabild a timpului de
executie”, sublinierea cuvantului ,tolerabilda” apartinand autorului citat. Totusi,
evolutia fulminantd din domeniul telecomunicatiilor demonstreaza cat de restransa
este in realitate aceasta toleranta pentru timpi de executie mai mari.
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2 Introducere - 1

Scurtarea timpilor de executie se poate obtine fie functional prin cresterea
frecventei de operare, fie structural, prin cresterea paralelismului la procesare dar si
prin complexitatea, respectiv dimensiunea fizica a sistemului (S(n) definitd in [1] ca
numarul de elemente functionale elementare in functie de numarul total de intrari;
dimensiunea fizica efectiva ca arie de siliciu ocupata este posibil sa ramana relativ
constanta sau chiar sa scada prin trecerea la o generatie noua de tehnologie).
Evident, printr-o abordare combinatd a celor douda metode se obtine o solutie de
compromis in care rezulta satisfacerea cerintelor de viteza fara o crestere a
frecventei de operare spre, sau chiar peste, limita tehnologica, respectiv, fara o
crestere a complexitatii peste limita de intelegere a inginerilor proiectanti. Totusi,
in oricare dintre situatiile de mai sus s-ar gasi un sistem, se constata ca
evolutia produsului dintre dimensiunea lui S(n), respectiv frecventa lui de
functionare F, S(n) F este cel putin constanti, daca nu chiar crescitoare”.

Un rol major in aceasta evolutie fulminanta I-a jucat dezvoltarea limbajelor
de descriere hardware, care prin flexibilitatea si performantele instrumentelor de
sinteza ce le ofera permit o gestionare mai comoda a complexitatii crescande a
circuitelor. Succesul acestora ascunde insd o problemd fundamentala - trecand
peste lipsa de transparenta din ce in ce mai evidenta cu privire la implementarea
fizica rezultatad din descrierea de nivel inalt, evolutie care este in stransa legatura cu
cresterea si gestionarea complexitatii solutiilor, limbajele de descriere hardware lasa
impresia falsa ca proiectarea se termind dupa o sinteza reusita, urmatda de o
verificare reusita de ?ncadrareATn specificatii (functionale, conform cerintelor
clientilor, respectiv de timing). In mod cert, in cazul lucrului cu sisteme logice
programabile (de genul FPGA, CPLD, eventual programabile prin masca), la o prima
vedere aceasta este si realitatea.

Adevarul este insa ca limbajele de descriere hardware se ocupa doar de
rezolvarea problemei a cdrei solutie este S(n). Pentru problema reala, cea a
realizarii pastilei de siliciu care sa raspunda cerintelor de proiectare, problema a
carei solutie este S(n)-F, limbajele de descriere hardware creeaza cel mult conditiile
initiale prin restrictiile de timing ce au fost impuse blocurilor ce formeaza S(n).
Proiectarea se termina cu adevdrat doar in momentul in care a fost creata
descrierea completd pentru reteaua de distributie a semnalului de tact care sa
acopere intreaga suprafatd determinatd de S(n).

In cazul sistemelor programabile de tip FPGA sau CPLD se disting doua
etape distincte - cea a proiectarii efective a structurii fizice, unde se aplica toate
restrictiile si constrangerile tehnologice sau din caietul de sarcini, respectiv cea a
utilizarii structurii, cu care se confrunta majoritatea proiectantilor de sisteme
digitale. Succesul pe care il au aceste circuite programabile, impreuna cu succesul
limbajelor de descriere hardware, sunt in mare parte responsabile pentru impresia
incorecta ca specificarea lui S(n) garanteaza si functionarea in aplicatia finalda a
sistemului proiectat.

Reteaua de distributie de tact (sau de clock, in lucrarea de fata, cei doi
termeni vor fi folositi in mod interschimbabil) realizeaza practic controlul sau
sincronizarea fluxului de date pe diferitele conexiuni necesare functionarii sistemului
conform definitiei. Din acest punct de vedere se poate spune ca semnalul de tact
actioneaza asupra blocurilor functionale ca un intrerupator, permitand transportul

Pentru evidentierea contributiilor autorului, referirile la lucrarile
proprii, relatiile, figurile si comentariile autorului vor fi marcate in
teza cu caractere bold.
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1.1 - Circuitele sincrone si retele de distributie a semnalului de tact 3

rezultatelor intermediare intre nivelurile logice consecutive doar atunci cand este
indeplinita conditia de sincronizare.

Totodatd, semnalul de tact defineste si o referintd de timp globala fata de

care fiecare dintre blocurile functionale poate sa aiba o abatere limita bine
controlata (definitd prin restrictiile de timing impuse in momentul descrierii functiei
implementate). Deviatiile necontrolate fata de momentele de timp stabilite de catre
semnalul de tact pot produce o modificare a definitiei sistemului - de exemplu, o
decalare inainte a unui moment de esantionare se poate echivala cu prelevarea unui
esantion anterior celui dorit, deci, din punctul de vedere al definitiei sistemului
digital, se poate echivala cu introducerea unui etaj suplimentar de intérziere, cu
efecte ce pot trece neobservate pe intreaga durata de exploatare sau care duc
imediat sistemul intr-o stare nedefinita, cu efecte ce pot pune in pericol chiar
integritatea corporala a utilizatorului final.
Se poate arata relativ usor ca produsul S(n)F introdus mai sus este un
indicator suficient de bun in ce priveste estimarea efortului pe care trebuie
sa-l faca reteaua de distributie de tact. Pentru o aproximatie de ordinul I,
se defineste Ec« efortul per tranzistorul unitate oferit de tehnologia
selectata ca fiind raportul dintre curentul necesar incarcarii si descarcarii
ciclice a capacitatilor parazite prezente in nodurile actionate de catre
semnalul de tact si curentul maxim furnizat de catre tranzistorul elementar,
conform ecuatiei (1.1). Ca o observatie, aceasta definitie se reduce la
dimensionarea unui tranzistor fictiv, multiplu al tranzistorului unitate,
folosit in reteaua de distributie de clock ca parte a unui buffer capabil sa
comande singur intreaga capacitate prezenta pe linia de tact.

Curentul necesar distribuirii semnalului de clock se aproximeaza pe baza
valorii slew-rate-ului semnalului, respectiv pe baza valorii capacitatii parazite
actionate Ccx (estimata in functie de dimensiunea descrierii sistemului S(n)
si o constanta de sistem k). Cu acestea, se poate scrie:

I
Eo =1 (1.1)
D
Iek =Cex - SR (1.2)
Vb
SR“W=4'VDD'FCK (1.3)

Pentru determinarea slew-rate-ului semnalului de tact se considera ca
acesta are o forma trapezoidald, cu fronturile avand ca durata un sfert din perioada
semnalului [2]. Continuand calculele:

Cex #k-S(n)-Cgy (1.4)

ICK:4'k'S(n).CGU'VDD.FCK (1_5)
1 w

Ip :E‘/J'COX‘T’(VGS_VTH)Z (1.6)

In relatiile de mai sus s-a notat cu Cgy capacitatea de poartd a tranzistorului
elementar (data de aria W-L a tranzistorului, respectiv de marimea tehnologicd Cox
- capacitatea pe unitatea de suprafatd a oxidului folosit la definirea regiunii portii
tranzistoarelor, specificd procesului). In relatia pentru curentul de drena al
tranzistorului, py reprezinta mobilitatea purtatorilor de sarcina iar V4 este tensiunea
de prag a tranzistorului elementar.
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4 Introducere - 1

In mod uzual, tensiunea de prag a tranzistorului este o fractiune din
tensiunea de alimentare Vpp, pentru procesele digitale fiind undeva intre 20+-33%
[2], [3] din ea. O altd aproximatie (destul de buna pe durata frontului activ) este ca
tensiunea aplicatd intre grila si sursa tranzistorului coincide cu tensiunea de
alimentare [3]:

1 w

ID:EH'COX'T'O'752'VDD2 (1.7)
1 Ceu 2
I, zzﬂ‘ 12 Voo (1.8)

Revenind la definitia pentru efortul per tranzistorul unitar, se obtine:

E _4-k-S(n)-Cgy - Vpp - Fex
oK = 7

Cou 2 (1.9)
4 ,U'LT'VDD
16 - 12
Kk = “k-5(n) - Fex (1.10)
VDD
Eck =6-k-S(n) - Fex (1.11)

unde termenul 6 este un parametru ce depinde de procesul
tehnologic. Se observa ca marimea astfel definita depinde in mod direct de
produsul dintre dimensiunea sistemului si frecventa de operare.

Considerand acum o scalare fictiva in cdmp constant a tehnologiei conform
[2], [4] determinata de parametrul g, se va produce o scadere de g ori a tensiunii
de alimentare si respectiv de a? ori a ariei ocupate datorit reducerii de a ori a
ambelor dimensiuni litografice W si L. Teoretic, aceasta scalare ar putea suporta si o
crestere a frecventei maxime in acelasi raport a, insa, de multe ori, asa cum a fost
expus si mai sus, se face un compromis intre scalarea ariei de siliciu ocupate si a
frecventei maxime de functionare. De aceea, se considera o scalare de Cr ori a
frecventei de functionare. Cresterea complexitatii definitiei sistemului se traduce
printr-o crestere proportionala a dimensiunii lui. Pentru ca s-a asimilat o relatie
liniara intre dimensiunea circuitului si numarul de intrari, o crestere de C
ori @a numarului de intradri se poate echivala cu o crestere totala de C ori a
dimensiunii lui. Cu alte cuvinte:

S(C-n)=C-S(n) (1.12)

Considerand scalarea tehnologica si rescriind acum relatia (1.10) obtinuta
pentru efortul per tranzistorul unitar se obtine:

2
16-&]
Eck _a =7VDD-/<-5(C-H)-CF-FCK (1.13)
u.i
a
6
ECK_GZE'k'S(C'n)'CF'FCK (1.14)
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O concluzie interesanta ce se poate trage este faptul ca termenul de
proces O se scaleaza si el in aceeasi masura a ca parametrii geometrici W si
L.

Comparand relatia pentru efortul sistemului scalat (1.14) cu cea pentru
sistemul initial (1.11) (facand raportul intre ele si tinand cont si de relatia (1.12)
pentru dimensiunea descrierii sistemului) se obtine:

Eck_a S(C-n) Cg - Fey
— = 1.15
Ecx a-Ss(n)-Fex ( )

Adica:

Exx_o C-Cg
Fee @ (1.16)

In momentul acesta este utild o discutie asupra rezultatului obtinut in cateva
situatii particulare. Astfel, presupunand ca reproiectarea pentru o viteza de
procesare mai mare a sistemului s-a facut in cadrul aceluiasi nod tehnologic
(echivalent cu a = 1) si fie a fost crescuta frecventa de functionare, fie a
fost crescut paralelismul la procesare, eventual o combinatie a celor doua
(adica cel putin C- sau C = 1), rezulta cel putin o crestere a efortului la care
este supusa reteaua de distributie de tact.

Daca, totusi, cresterea performantelor s-a facut si prin schimbarea
procesului tehnologic, se pot pune in evidenta cateva situatii interesante.
Astfel, daca performanta a fost marita doar prin cresterea frecventei de
functionare in raportul permis de scalarea tehnologiei (Cr = a si C = 1),
reteaua de distributie a semnalului de clock va depune cel putin acelasi
efort pentru actionarea blocurilor functionale corespunzatoare definitiei
sistemului. Acelasi lucru se petrece si daca performanta a fost crescuta
doar prin cresterea complexitatii descrierii (deci a dimensiunii S(n) a
sistemului). Evident, o crestere combinata a dimensiunii si a frecventei de
functionare, pentru a obtine efectul maxim la scalarea tehnologica, duce la
o crestere a efortul per tranzistorul unitar in aceeasi masura a rezultata din
schimbarea procesului.

Toata aceasta discutie arata clar ca problemele puse de realizarea
distributiei semnalului de tact pentru sistemele integrate complexe, in
pofida micsorarii dimensiunilor litografice pana la dimensiuni de ordinul
zecilor de nanometri, micsorare echivalenta cu cresterea in aceeasi masura
a performantelor tranzistoarelor disponibile, raman pe un trend cel putin
constant, mult mai probabil permanent crescator. Totodatd, se observa ca
produsul definit mai sus prin S(n)-F, conform ecuatiei (1.11), caracterizeaza
complet efortul la care este supusa reteaua de distributie de tact intr-un
nod tehnologic dat (impus prin constanta de proces 0).

1.2 Probleme specifice ce apar in distributia semnalului de tact

Arhitectura retelei de distributie trebuie sa fie In strdnsa relatie cu cea a
proiectului din care face parte, strategia de distributie de tact trebuind stabilita inca
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din primele faze de proiectare a sistemului astfel incat performantele obtinute sa
realizeze compromisul optim intre, de exemplu, frecventa maxima de lucru si
consumul de putere al retelei de distributiei de tact (care in unele cazuri poate chiar
depdsi 40% din puterea totala consumata [5], [6], [7]).

In cazul circuitelor integrate moderne, numarul blocurilor functionale
actionate de catre semnalul de tact poate ajunge la cifre de ordinul milioanelor,
astfel ca asigurarea unei alinieri corecte pe intreaga suprafata de siliciu consuma o
buna parte din bugetul de timp alocat proiectarii (doar o simpla simulare post-layout
la nivel de sistem / pastila de siliciu pentru determinarea alinierii nominale globale a
semnalului de tact, fara includerea variatiilor de proces, tensiune de alimentare sau
temperatura si folosind modele comportamentale pentru blocurile logice actionate,
poate dura cateva ore pe sisteme de calcul multiprocesor).

In proiectarea unei retele de distributie de tact trebuie tinut cont de
particularitatile semnalului de clock fata de toate celelalte semnale vehiculate in
sistem, astfel, semnalul de tact parcurge, in general, cele mai mari distante in
interiorul unui circuit integrat, are cea mai mare frecventa, trebuie sa prezinte forme
de unda cat mai curate, cu timpi de ridicare / coborare cat mai scurti, comanda
sarcina cea mai mare (atat din cauza distantelor mari, dar mai ales din cauza
numarului mare de niveluri de sincronizare cerute de arhitectura sistemului) [8]. Mai
mult, odata cu cresterea frecventei de functionare a sistemelor pana la nivele de
ordinul gigahertzilor, incep sa se manifeste fenomene specifice propagarii undelor
electromagnetice in medii de transmisie, cum ar fi reflexii in diferitele puncte de
discontinuitate ale traseelor (spre exemplu o ramificare din reteaua de distributie),
reflexii la capetele (neadaptate) ale traseelor, timpi de propagare in lungul retelei de
distributie de tact ce nu mai pot fi asimilati cu timpi de raspuns pentru retele RC cu
elemente de circuit concentrate.

In ultimii ani, mai ales de la inceputul secolului acestuia, se disting doua
mari abordari in ceea ce priveste principiile de functionare ale retelelor de distributie
de clock - cele lucrand pe principii conventionale, in care semnalul este trecut
printr-o serie de amplificatoare - de cele mai multe ori simple inversoare - urmand
apoi o distribuire pe suprafata circuitului integrat prin retele cu incarcare capacitiva,
eventual retele rezistiv - capacitive [8], [2], [9], [10], [11], respectiv cele lucrand
pe principii mai putin conventionale (vorbind din punctul de vedere al principiilor si
metodelor folosite uzual in proiectarea si sintetizarea sistemelor digitale), ce se
folosesc de caracteristicile specifice mediilor de propagare prin care se efectueaza
distributia semnalului de clock [12], [13], [14], [15], [16], [17]. Aceste metode
neconventionale necesita proiectarea cel putin a unei noi familii, in general
restranse, de ,porti” nestandard, fara o functie logica atasatd, insa cu rol specific in
diferitele niveluri de sincronizare ale sistemului [12], [13], [15].

Se constatd cd cerintele pentru semnalul de tact sunt contradictorii -
reteaua de distributie trebuind sa lucreze la frecventele cele mai mari din sistem,
dar in acelasi timp se lucreaza si cu cele mai lungi trasee (care la frecvente de
ordinul sutelor de megahertzi sau al gigahertzilor, uzuale pentru circuitele integrate
complexe moderne, trebuie tratate ca linii de transmisie), cu cea mai mare incarcare
capacitiva. Aceste constrangeri contradictorii genereaza o serie de probleme care
vor fi detaliate in cele ce urmeaza.

O prima problema importanta a retelelor de distributie de tact — pentru a
putea vorbi cu adevarat de referinta de timp pe intreaga suprafata a pastilei de
siliciu - este eroarea de aliniere (sau spus intr-un cuvant - nealiniere sau ,skew”) a
fronturilor active in diferite puncte ale circuitului integrat. Erorile de aliniere pot
provoca esantionari incorecte ale datelor daca se depaseste o anumita valoare
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1.2 - Probleme specifice ce apar in distributia semnalului de tact 7

pentru frecventa semnalului de tact sau pot provoca propagarea in lant, simultang,
a valorilor logice prin circuitele de sincronizare consecutive, acestea devenind practic
transparente, propagand semnalul de la intrare spre iesire fara nici o corelatie cu
semnalul de tact [8], [18] (fenomenul ,race”).

Intrare

date

S1 S2 S3 5S4
Registrul : Circuit Registrul
R logic Rj
combin.
Tegire

I date
CK q;

CK G

Fig.1.1 Lant sincron cu nealiniere de tact negativa
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Urmarind figura 1.1 se poate pune in evidenta efectul nealinierilor asupra
functionarii corecte, optime, a sistemului. Blocurile din figura reprezintd o situatie
tipica din sistem [8] - un lant de procesare digitala marginit de doud elemente de
sincronizare (deci actionate de catre semnalul de tact) si avand atasata o functie
logicd oarecare reprezentata de circuitul combinational. Trebuie mentionat ca pentru
unele familii logice, elementul de procesare combinational poate sa fie inglobat
direct in elementele de sincronizare, acestea indeplinind concomitent ambele roluri.

Pentru fiecare din elementele din compunerea figurii se poate identifica un
timp de propagare specific. De asemenea, fiecare dintre registrele ce realizeaza
sincronizarea necesita un timp minim Ty (,set-up”) in care datele de intrare nu au
voie sa se modifice Tnaintea frontului activ al semnalului de tact, respectiv un timp
Thwowp In care, din nou, datele de intrare nu au voie sa se modifice dupa aparitia
frontului activ al semnalului de tact [19], [20].

Folosind notatiile din figura se pot scrie relatiile:

Tek = Tskew +Teq + Tps + Teomb_max + Tp2 + Tsuy (1.17)
Tskew = Trowp — (TCQ +Tp1 + Teomb _max + sz) (1.18)

Pentru situatia ideala in care semnalul de tact este perfect aliniat in toate
punctele de pe circuitul integrat, perioada minima a semnalului de tact (respectiv
frecventa maxima de functionare) ar trebui sa fie limitata doar de suma timpilor de
propagare pe calea de semnal cea mai lenta. Relatia (1.17) pune in evidenta efectul
negativ al bugetului de nealiniere (reprezentat de Tskey) asupra performantelor
sistemului - cu cat nealinierea tolerata este mai mare, cu atat frecventa maxima de
functionare a sistemului va fi mai redusa, respectiv perioada semnalului de tact va fi
mai mare. Pe de alta parte insa, relatia (1.18) este cu atat mai usor de indeplinit cu
cat bugetul de nealiniere este mai mare, sistemul rezultat fiind robust in fata
conditiilor de ,race”. In final, rolul retelei de distributie a semnalului de tact este sa
asigure transportul semnalului catre toate nodurile actionate cu diferente temporale
minime intre oricare doua noduri electrice din sistem.

Cu unele precautii, practica a impus insa si o alta abordare in care
nealinierea intre diferite puncte a semnalului de tact poate sa devina pozitiva, cu
avantajul unei posibile cresteri a vitezei de lucru a sistemului. Totusi, asigurarea
conditiilor necesare de operare indiferent de conditiile de proces, temperatura sau
tensiune de alimentare ridica probleme destul de mari astfel incat decizia utilizarii
tehnicii trebuie luata de la caz la caz.

Matematic, pe baza figurii 1.2, se poate pune in evidentd o relatie ce exista
intre perioada semnalului de tact, timpii de propagare existenti pe calea de
procesare digitala a semnalului, respectiv timpii de propagare pe calea de distributie
de clock (si implicit de bugetul de nealiniere a semnalului de tact).

Tek 2 Teg + Tpg + Teomb_max + Tp2 + Tsu — Tskew (1.19)
Totusi, satisfacerea relatiei anterioare nu garanteaza functionarea sistemului
in toate conditiile de proces. Important este ca sistemul astfel realizat sa asigure si

respectarea timpului de mentinere a datelor dupa frontul activ de clock. Pentru
configuratia din figura 1.2, aceasta conditie se traduce prin relatia:

Tskew < Tco +Tpi + Teomb_min + Tp2 — THoro (1.20)
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S1 S2 S3 S4
Registrul : Circuit Registrul
R logic Rj
combin.
Intrare Iesire
date T 1 date
CK C, CK q;

Fig.1.2 Lant sincron cu nealiniere de tact pozitiva

Se constata ca relatiile (1.19) si (1.20) impun conditii contradictorii in ce
priveste bugetul de nealiniere. Intr-adevar, la o prima analiza a relatiei (1.19) ar
rezulta ca performanta sistemului se poate imbunatati prin cresterea bugetului de
nealiniere. Acest lucru este posibil prin faptul cd perioada de clock poate sa fie cu
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atat mai mica (deci frecventa de tact cu atat mai mare) cu cat nealinierea intre doua
puncte consecutive este mai mare. Totusi, dacd inegalitatea (1.20) nu este
indeplinita, sistemul va fi predispus la conditii de ,race” - propagarea in mod
transparent a datelor de intrare prin lantul sincronizat. Asigurarea acestei conditii
indiferent de parametrii de proces pentru tehnologia selectata (de exemplu, in cazul
in care parametrii sunt deviati de la valoarea nominalda inspre valori mai bune,
rezultdnd un proces de tip ,fast”, toti timpii de propagare din relatia (1.20) devin
mai mici, putdndu-se ajunge la situatii in care bugetul de skew devine nul sau chiar
negativ) poate duce la cresterea eforului de proiectare sau a complexitatii sistemului
la niveluri la care abordarea sa devina nerentabila.

O varianta de compromis este combinarea celor doua solutii de nealiniere
rezultadnd o solutie cu nealiniere mixtd, pozitiva si negativa (,cycle-stealing” [8]). In
aceasta abordare, sectiuni consecutive din lantul de date sunt realizate cu nealiniere
pe rand negativa si pozitiva. In felul acesta, pentru segmentele necritice se poate
merge pe nealiniere pozitiva, permitand segmentelor critice (cu timp de propagare
sau procesare mare) o perioada extinsa pentru transportul rezultatului operatiilor de
la un element de sincronizare catre celdlalt. Sistemul va putea lucra la o frecventa
situatd intre cea impusa de nealinierea pozitiva, respectiv de cea impusa de
nealinierea negativa. Alegand doar tronsoanele necritice pentru realizarea nealinierii
pozitive, sistemul va putea functiona fara risc de propagare transparenta prin
elementele de sincronizare.

Analiza facutd anterior trebuie extinsa pentru scalarea tehnologiei de
fabricatie. Asa cum a fost facutd, analiza a luat in calcul si timpii de propagare pe
liniile de interconexiune intre diferitele elemente logice din schema bloc. In trecut,
termenii dominanti erau dati de timpii de propagare prin elementele active, insa,
prin scalarea agresiva impusa de legea lui Moore, acest lucru nu mai este valabil. O
buna parte din bugetul de propagare este, in prezent, consumat de timpul in care
semnalul parcurge magistralele de date si tact [8].

Aceasta conditie se agraveaza odata cu scalarea tehnologiei deoarece, spre
deosebire de dimensiunile tranzistoarelor, constantele de propagare RC pe traseele
de interconectare nu se scaleaza in aceeasi proportie sau chiar nu se scaleaza deloc
[2], [4]. Pentru un model simplist, capacitatea parazitd a unui traseu scade prin
reducerea dimensiunilor traseului, insa rezistenta traseului va creste in aceeasi
proportie astfel ca produsul RC ramane constant - realitatea scalarii tehnologiilor de
fabricatie a introdus insa cateva masuri speciale pentru combaterea acestui lucru
cum a fost, de exemplu, trecerea de la niveluri de metalizare din aluminiu la niveluri
de metalizare din cupru, acesta avand rezistivitate mai buna (mai micd), sau
scalarea doar in plan orizontal a nivelurilor de metalizare, pastrand aproximativ
aceleasi dimensiuni in sectiunea verticala (cu dezavantajul din punct de vedere al
comportamentului electric a unei cresteri a efectelor de margine si a capacitatilor de
cuplaj laterale).

Scalarea inegala a constantelor de propagare in traseele de interconexiune,
vis-a-vis de timpii de propagare prin structurile logice, are ca efect o pondere din ce
in ce mai mare pentru traseele de interconectare in bugetul de timing, respectiv in
bugetul de putere consumatd. Aceasta inseamna ca pentru o validare corectd a
timingului la nivelul intregului circuit integrat este absolut necesara o simulare in
care sa fie incluse modele cat mai exacte (modele RC cu elemente concentrate sau
distribuite, modele RLC care pot fi asimilate cu modele pentru linii de transmisie) si
apropiate de situatia reala (lungimile tuturor traselor din cdile de semnal desenate in
layout trebuie sa coincida cu lungimile considerate in simulare) pentru
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interconexiunile intre unitatile logice functionale, respectiv intre diferitele ramuri ale
distributiei de tact.

In propagarea semnalelor pe chip intervin urmatoarele surse de intarziere
[8]: elementele de memorare / sincronizare prin timpul de propagare de la activarea
semnalului de tact pana la activarea iesirii, circuitele logice combinationale ce
realizeaza functia logica propriu zisa (cu observatia ca exista familii de circuite logice
dinamice la care cele doua tipuri de circuite sunt comasate intr-o singura poarta [2],
[18]), circuitele de amplificare de pe liniile de distributie de tact sau de date,
respectiv reteaua de conexiuni (cu caracteristici rezistiv — capacitive sau rezistiv -
inductiv — capacitive). Erorile de aliniere intre diferite puncte de pe circuitul integrat
provin in mare parte din cauza diferentelor de sarcind capacitiva la intrarile
actionate de catre semnalul de tact. Pe langa aceste surse care sunt
predictibile, eventual cu o dependenta de proces sau conditiile de
functionare, mai intervine ca sursa de nealiniere si imperecherea
tranzistoarelor ce compun amplificatoarele din reteaua de distributie de
tact [3], [21], [22], aceasta putand introduce restrictii in bugetul de timing
mergand pana la cateva procente din perioada semnalului de tact (1.5% -
6% [3]). Tinand cont ca si bugetul de skew este tot de ordinul procentelor
(2% - 10%) din perioada de clock [8], este evident ca erorile aleatoare in
caracteristicile tranzistoarelor joaca si ele un rol ce trebuie considerat in
proiectarea retelei de distributie de tact.

O alta mare problema ce intervine in constructia circuitelor integrate pe
scara foarte larga (SoC - System on a Chip, de exemplu) este puterea disipata ce
devine din ce in ce mai greu de evacuat. Aceasta se datoreaza, in parte, cresterii
complexitatii proiectelor dar si progresului tehnologiilor de fabricatie, prin efectele
parazite pe care scalarea dimensiunilor le introduce (cum ar fi curenti statici intre
barele de alimentare, prezenti in portile CMOS in urma conductiei sub-prag -
asociata tensiunilor de prag foarte mici specifice tehnologiilor nanometrice, dar si
curenti datorati efectelor cuantice, ca de exemplu, curenti de scurgere prin
capacitatea de poarta a tranzistoarelor prin efect tunel, din cauza grosimii foarte
mici a oxidului) [23]. Evident, o distributie de tact ce consuma 40% din puterea
totald a sistemului devine din ce in ce mai incomoda (costisitoare), trebuind luate
masuri active inca de la definirea arhitecturii sistemului pentru a reduce ponderea
afectata retelei de distributie de clock din puterea totala disipata de catre pastila de
siliciu [6], [7], [8], [24]. Analizéand formula pentru puterea consumata in regim
dinamic de catre o retea de distributie a tactului, lucrand pe principii conventionale
[2], P = C-foe'Vpp?, se constatd cd pentru o arhitecturd impus3 (deci S(n) fixat),
reducerea puterii disipate se poate face doar prin manevrarea intre anumite limite, a
celor trei marimi ce intervin in formulda - capacitatea actionata C, frecventa de
functionare f, respectiv tensiunea de alimentare Vpp.

Din cele trei marimi, interventia cea mai dificila este cea asupra capacitatii
ce trebuie comandate de catre semnalul de tact intru-cat aceasta capacitate depinde
in cea mai mare parte de arhitectura sistemului si familia de porti logice folosite in
implementare. Totusi, exista unele abordari care reusesc sa reduca puterea disipata
cu cateva procente fara a modifica definitia functiei implementate, jongland doar cu
dimensiunile bufferelor de clock de pe liniile pe care intarzierea nu este una critica
[8]. Astfel, acolo unde conditiile de timing permit o nealiniere mai mare,
amplificatorul de pe linia de tact poate fi usor subdimensionat (de obicei este vorba
despre ultimele niveluri care actioneaza direct asupra elementelor de circuit
sincronizate), reducandu-se astfel incarcarea capacitivéd de pe nodurile intermediare
ale retelei de distributie.
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Modificarea frecventei de functionare, avand arhitectura sistemului impusa
de alte constrangeri de proiectare, se poate face doar in sensul in care blocuri
inactive la un moment dat fie vor avea semnalul de tact oprit, fie (mai ales in
situatia implementarii lor intr-o familie de porti logice dinamice) vor avea frecventa
de tact redusa la minimum necesar mentinerii unei stari determinate pentru blocul
respectiv [8], [24]. Ca o observatie, aceasta reducere a frecventei de comutare va
avea un impact nu doar asupra retelei de distributie de clock ci si asupra puterii
disipate de restul circuitului integrat deoarece si nodurile intermediare dintre
circuitele logice combinationale vor comuta cu o frecventa redusa.

Interventia cu impactul cel mai mare este actionarea asupra tensiunii de
alimentare datoritd ridicarii la patrat a termenului din formula pentru puterea
dinamicd. Totusi, pentru ca reducea globald a tensiunii de alimentare ar avea un
impact mult prea mare asupra caracteristicilor sistemului, se prefera reducerea
alimentarii (sau a excursiei de tensiune - ,swing”) pe netul sau neturile din reteaua
de tact [6], [7]. Astfel, cel putin la nivel teoretic, o reducere cu 50% a saltului de
tensiune va duce la o scadere cu 75% a puterii consumate de catre distributia
semnalului de tact. Se constata insa ca aceasta metoda de reducere a puterii
necesita dezvoltarea unei intregi familii logice capabile sa lucreze in conditiile
impuse de un semnal de tact redus ca amplitudine, facand ca metoda sa fie undeva
la granita dintre metodele standard si metodele neconventionale.

In cazul retelelor de distributie de clock lucrand la frecvente foarte mari, asa
cum a mai fost spus, nu mai este posibila asimilarea traseelor pe care se realizeaza
distribuirea semnalului de tact ca elemente de circuit concentrate, plasate ca sarcina
la iesirea amplificatoarelor de clock. La aceste frecvente trebuie deja tinut cont de
caracterul distribuit al rezistentei, respectiv al capacitatii interconexiunilor. In plus,
inductantele traseelor nu mai pot fi neglijate in raport cu impedanta echivalenta
data de un model rezistiv - capacitiv. Din aceste considerente, tronsoanele de
trasee trebuie modelate ca linii lungi, folosind modele echivalente cu elemente
concentrate [13], [15], [8].

Ignorarea acestor efecte si incercarea de tratare in continuare de factura
clasica a retelei de distributie de tact va produce erori semnificative in comportarea
sistemului, nu atat pentru ca timpii de intarziere pe linii sau diferenta dintre acesti
timpi (deci nealinierea semnalului de tact) ar diferi mult fata de abordarea
conventionald (in fond, premiza de bun-simt ca trasee de lungimi egale produc
intarzieri egale este in continuare valabilda si aplicatd), cat pentru neglijarea
reflexiilor in diferitele puncte de discontinuitate (ramificari ale liniilor fara ajustarea
latimii traseelor pentru pastrarea impedantei caracteristice, capetele - atat la
receptor cat si la emitator - neadaptate la impedanta caracteristica a liniilor de
transmisie) care provoaca deformarea, uneori excesiva, in special a fronturilor
semnalului de tact. Figura 1.3 ilustreaza efectele reflexiilor produse la capatul
dinspre emitator (amplificator pe linia de clock) in situatia in care impedanta
amplificatorului este mai mare decét a tronsonului comandat, respectiv cu o conditie
de gol la capatul dinspre sarcina. In mod evident, circuite logice actionate de acest
semnal, situate fizic in apropierea amplificatorului de tact, vor lucra departe de
situatia ideald. Cum functionarea sincrona a sistemelor a impus activarea pe front a
portilor logice, orice alterare a formei semnalului pe duratd cresterii sau scaderii
acestuia intre cele doua valori logice va duce la efecte nedorite in comportare
(mergand de la esantionari gresite ale semnalelor de intrare sau conditii de race in
sistem, pana la cresterea timpilor de conductie simultand a tranzistoarelor aflate
intre cele doud linii de alimentare, si implicit, la cresterea puterii de scurt-circuit
disipate de catre pastila de siliciu).
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Fig. 1.3 Efectul asupra fronturilor a regimului de linie
de transmisie neadaptata

Din nefericire, caracterul rezistiv relativ important al
interconexiunilor (inclusiv ale celor realizate pe nivelurile de metalizare),
specific circuitelor integrate, fara a fi luate masuri speciale, asa cum a fost
aratat in [14] si cum se va vedea in cadrul tezei actuale, conduce la
obtinerea unor linii de transmisie de proasta calitate, facand imposibila
aplicarea directa a principiilor dezvoltate pentru lucrul la frecvente
specifice microundelor la nivel de sistem (la nivel de placa de circuit
imprimat). Un efect totusi pozitiv, in cazul aplicarii principiilor conventionale la
distributia semnalului de tact, este faptul ca reflexiile aparute spre capatul
indepartat de generator vor fi si ele atenuate, contributia lor in semnalul distribuit Tn
apropierea amplificatorului de clock fiind astfel mai putin deranjanta.

1.3 Topologii uzuale pentru retelele de distributie a tactului

1.3.1 Retele de distributie cu buffere (arbori nestructurati)

in figura 1.4 se prezintd o arhitecturd de retea de distributie de tact cu
buffere (amplificatoare de semnal) [25], [26], [9], [11]. Asa cum a fost expus
anterior, traseele de interconexiune intre diferite puncte de pe circuitul integrat
prezinta efecte rezistive neneglijabile. Aceste efecte, in combinatie cu incarcarea
capacitiva data de elementele actionate de catre reteaua de distributie (dar si de
autoincarcarea traseelor in sine) duc in final la degradarea formei semnalului pe
durata tranzitiilor intre nivelurile logice. Pentru refacerea unei forme cat mai
apropiate de cea ideala (in practica apropiata de o forma trapezoidala simetrica — cu
factor de umplere 50%), este absolut necesara utilizarea unor amplificatoare /
buffere pe liniile de distributie de tact.
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Fig. 1.4 Distributie de clock cu buffere (arbore nestructurat)

Numarul de buffere si de ramuri al retelei de distributie depinde de
rezistenta liniilor si de nealinierea acceptata in diferite puncte de pe circuitul integrat
[25], [26], [9], [11]. Este important de precizat ca reteaua nu este obligatoriu
simetrica - asa cum se poate vedea in [9], [26], ceea ce se doreste a se egaliza
este timpul de intarziere pe diferite ramuri din calea de propagare a semnalului de
tact si nu lungimea efectiva a traseelor. Cum timpul de propagare depinde direct de
incarcarea capacitiva, daca zonele deservite cu semnal de clock nu prezinta incarcari
simetrice, nici structurile de distributie nu vor fi simetrice.

Ca principiu de abordare pentru acest tip de retea de distributie, daca
rezistenta traseelor devine neneglijabila (manifestata prin dependenta constantei de
timp asociatda amplificatoarelor de linie intr-o masurda mare de rezistenta
interconexiunilor) se cere inserarea unui buffer suplimentar in circuit (eventual
inserarea unei ramuri suplimentare in arbore). In functie de rezistenta de iesire a
amplificatorului, respectiv de rezistenta retelei de distributie si capacitatea parazita
actionatda se poate folosi un singur amplificator la sursa de tact sau pe traseele
arborilor sau chiar un singur buffer pentru toata reteaua, obtinandu-se o distributie
numai prin metal (posibila pentru sistemele de mici dimensiuni sau de viteza mica).

Ca o ultima observatie legata de acest tip de retea de distributie de tact,
deoarece segmentele de traseu dintre buffere consecutive pot avea lungimi complet
diferite, distributia ce rezultd va avea o configuratie arborescenta insa
nestructurata.

1.3.2 Retele de distributie de tact in H sau X

O alta solutie des folosita pentru circuitele integrate de dimensiuni mari este
distribuirea semnalului de tact utilizdnd o structura arborescentd simetrica,
asemanatoare literelor H sau X (de unde si numele retelei), cel putin pentru primele
niveluri de la punctul de injectie a semnalului de tact pana la retele de distributie
locale. De cele mai multe ori, reteaua de distributie va fi combinata cu retele cu
buffere, construite la nivel local. Principala functie a retelei va fi atunci distribuirea in
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puncte cheie a unui semnal de tact fara probleme de aliniere, urmand ca actionarea
finald a elementelor de sincronizare sa fie rezolvata local unde constructia unei
retele convenabile nu pune probleme.

In principiu, distributia poate fi folosita cu sau fara buffere in punctele de
ramificare. Pentru cazul in care reteaua e construitd fara amplificatoare in nodurile
intermediare, asa cum se poate observa in figura 1.5 [8], reteaua presupune
distribuirea semnalului utilizdnd tronsoane de lungimi egale, dar de Iatimi
descrescatoare dupa fiecare ramificare. Acest lucru este necesar pentru conservarea
impedantei caracteristice pe intreaga lungime a retelei de distributie. In cazul in
care nu se face aceastd ajustare de latime, nodurile din retea vor crea puncte de
discontinuitate in care se vor produce reflexii ale semnalului de tact, rezultand o
degradare a formei acestuia, cu atat mai importanta cu cat numarul de ramificari
este mai mare.

Puncte finale
actionate

Ramificari

Punct de injectie
a semnalului

Fig. 1.5 Distributie de clock in H (arbore simetric)

Reteaua reuseste sa distribuie un semnal de clock fara nealinieri prin
simetria ei. Acest lucru este posibil (considerand lungimi egale pentru ramuri) doar
daca si sarcina actionata de catre ea este simetrica in toate punctele de pe
suprafata circuitului integrat - adicd daca fiecare nod al retelei prezintd aceeasi
incarcare capacitiva. Daca circuitul integrat nu are o structura regulata (ca exemple
- marile blocuri functionale dintr-un procesor ce pot avea numar diferit de niveluri
de sincronizare sau grad diferit de paralelism - unitatea aritmetica, unitatea de
decodificare a instructiunilor), nodurile finale ale unei retele de distributie in H sau X
vor fi constituite din intrarile in retelele de distributie locale. O alta abordare posibila
ar fi ajustarea lungimii diferitelor tronsoane ale retelei astfel incat constantele de
propagare RC sa fie toate egale - cu alte cuvinte, nodurile cu incarcare capacitiva
mai mare vor trebui comandate de tronsoane de lungime mai scurta.

In cazul unei retele de distribuire in H cum este cea din figura 1.5, fiecare
ramificare a retelei este o bifurcare, insemnand, intr-o prima aproximare, ca latimea
traseului dupa ramificare trebuie sa se injumatateasca. Pentru cazul distributiei in X,
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la fiecare ramificare, latimea traseelor din compunerea retelei trebuie sa scada la
un sfert din latimea initiala. Desigur, pentru oricare dintre situatii, in final, Iatimile
exacte vor trebui ajustate dupa o analiza a configuratiei pentru cazul real. Tinand
cont si de efectele de margine, impedanta caracteristica a traseelor nu se scaleaza
exact cu latimea lor (modul de propagare a semnalului pe liniile respective este doar
cvasi transversal electromagnetic - cvasi-TEM).

Pentru circuitele integrate complexe, de mari dimensiuni, efectele RC devin
prea mari sau latimile traseelor nu mai pot fi scalate pentru pastrarea impedantei
caracteristice. Pentru asigurarea unei forme corecte a semnalului de tact, astfel,
nodurile intermediare (sau cel putin o parte a lor) vor trebui sa cop‘giné Si
amplificatoare de semnal pentru refacerea tranzitiilor semnalului distribuit. In acest
context, se permite o relaxare a restrictilor cu privire la latimile traseelor,
mergandu-se pana la posibilitatea utilizarii aceleiasi |atimi pentru intreaga
distributie.

Ca observatie, in cazul in care reteaua in H sau X este folosita in combinatie
cu o retea cu buffere locale, tranzitia de la un tip de distributie catre celalalt se face
gradual. Privita de la un nivel inalt, distributia de tact pare a fi facuta utilizand o
distributie de tip H, dar, odatd cu reducerea scalei spre elementele efective
sincronizate, distributia isi schimba caracterul, semanand cu cea cu buffere.

La ultimul nivel de finete al retelei se ajunge la o structura echipotentiala
care actioneaza efectiv portile tranzistoarelor. Aceasta structura echipotentiala este
practic construitd ca o retea de trasee conductoare ce acopera in buna parte zona
deservita.

1.3.3 Impactul neimperecherii tranzistoarelor asupra nealinierilor in retelele
de distributie cu buffere

Un topic nu foarte des intalnit in proiectarea circuitelor integrate digitale
este acela al efectului neimperecherii tranzistoarelor asupra performantelor
circuitelor. In principiu, acest lucru se datoreazd modului de specificare pentru
caracteristicile portilor digitale, vorbindu-se, de exemplu, de domenii in care
nivelurile logice trebuie sa fie valide la intrarea sau la iesirea portilor, respectiv de
margini de zgomot sau timpi de propagare sau crestere / cadere pentru semnalele
digitale.

Problema apare insa la specificarea retelei de distributie a semnalului de tact
unde bufferele prezente in calea de semnal nu au functie logicd. Fara constrangeri
analogice, un algoritm de sintezd automata de functii logice nu va plasa niciodata
circuite cu functia identitate f(x) = x, or rolul retelei de distributie de tact este
tocmai acela de a crea o identitate a semnalului distribuit intre diferite puncte de pe
suprafata circuitului integrat.

Prin constrangeri analogice se inteleg constréangeri impuse de comportarea
fizica a sistemului in functie de conditiile de fabricatie (de exemplu cu devierea
parametrilor de proces fata de cele nominale spre valori slabe), in functie de
conditiile de operare (de exemplu de tensiuni de alimentare sau de temperatura
mediului), respectiv in functie de conditiile de sistem, cum ar fi frecventa de lucru.
Din punctul de vedere al proiectarii unei functii logice pe baza setului de date de
intrare, respectiv de date de iesire, frecventa de functionare a sistemului este
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irelevanta. Dar in momentul in care design-ul existd pe bancul de test, comportarea
lui va fi complet diferita daca se incearca operarea lui la 1MHz sau la 10GHz.

Pentru ca sistemul sa poatd opera corect in conditiile impuse trebuie ca in
proiectarea lui sa fie inglobate si caracteristicile analogice. De multe ori, acestea
sunt incluse fara ca proiectantul digital (lucrdand fintr-un limbaj de descriere
hardware) sa fie constient de acest lucru. Spre exemplu, selectarea familiei logice
utilizate aduce o buna parte din constrangeri (topologie diferentialda sau simpl3,
circuite de putere redusad, etc.), apoi, selectarea procesului de fabricatie folosit
completeaza setul de constrangeri analogice (capabilitatea de curent a iesirilor,
viteza de functionare impusa de timpii de ridicare / coborare respectiv de timpii de
propagare). Nu in ultimul rand, selectarea metodei de distributie a semnalului de
tact impune si ea constrangeri specifice (buget de nealiniere, frecventa maxima de
operare impusa de topologia distributiei - nealiniere pozitiva sau negativa, etc.).
Asa cum a fost mentionat, aspectele specifige imperecherii tranzistoarelor nu sunt
deseori evaluate pentru circuitele digitale. In referinta [21] a fost totusi studiat
efectul imperecherii in cazul unei retele de distributie de tip plasd de metalizare.

Tinand cont de dependenta dintre dimensiunile tranzistoarelor si
imperecherea lor [27], [28], este de asteptat ca ultimele niveluri din reteaua de
distributie a semnalului de tact sa fie cele mai afectate. La nivelul distributiei locale
unde capacitatea actionata este de valoare mica, circuitele amplificatoare se
realizeaza cu dimensiuni reduse pentru tranzistoare, deci vor fi cele mai afectate de
variatiile aleatoare de proces. Prin natura topologiei distributiei (cu toate nodurile de
iesire ale bufferelor puse in paralel de catre reteaua de metalizare, deci cu o
crestere echivalenta a dimensiunilor efective ale bufferelor de clock), nealinierea
introdusa este minimizata. Referinta nu a studiat insd efectul neimperecherilor
asupra unor distributii de tip H sau X cu buffere. Pentru o retea de distributie mixta,
este esential ca semnalul distribuit de catre portiunea simetrica sa fie totusi in faza
in toate nodurile actionate.

Asa cum a fost aratat in [3], chiar daca amplificatoarele utilizate in
nodurile de ramificare sunt de dimensiuni echivalente relativ mari (deci nu
foarte predispuse efectelor neimperecherilor), prin modul in care sunt
construite ca o cascadare de mai multe celule amplificatoare cu dimensiuni
crescadtoare [2], si aceste tipuri de distributie sunt afectate de erorile
aleatorii in parametrii tranzistoarelor. Imperecherea tranzistoarelor va
avea efect asupra bugetului de nealiniere prin variatiile timpilor de
propagare induse pentru primul etaj al celulei amplificatoare din bufferul
plasat intr-o ramificare. Mecanismul prin care se intampla acest lucru este
dependenta pragului logic si a capabilitatii de curent de valorile efective ale
tensiunilor de prag, respectiv de castigul tranzistoarelor.

Considerand un etaj inversor simplu [3], se poate construi un model
pentru determinarea timpului de propagare in functie de variatiile
aleatoare. Pentru aceasta, caracteristica de transfer a etajului inversor se
va analiza detaliat pe mai multe regiuni, in functie de nivelul semnalului de
intrare, respectiv nivelul atins de semnalul de la iesire.

Asa cum se vede din figura 1.6, reprezentata pentru o tranzitie crescatoare
la iesire, prima regiune corespunde inceperii tranzitiei semnalului de iesire din
momentul in care semnalul de intrare pentru tranzistorul pMOS al inversorului a
atins o tensiune mai mare decat tensiunea de prag a acestuia si tine pana in
momentul in care tranzistorul nMOS se blocheazd. In aceastd regiune, ambele
tranzistoare din inversor sunt in conductie - la inceput, tranzistorul nMOS este in
regiunea liniara iar cel pMOS in saturatie, urmand ca spre sfarsitul regiunii ambele
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tranzistoare sa fie in regim saturat. Pentru ca durata cat ambele tranzistoare sunt
saturate este foarte scurta, modelul va fi simplificat considerand doar prima situatie
cu tranzistorul pMOS in regiunea liniara si cel nMOS saturat, fara ca eroarea
introdusa din aceasta aproximatie sa fie semnificativa.

Fig. 1.6 Modelarea tranzitie inversorului de tact

In urmé&toarea regiune, tranzistorul pMOS este saturat in timp ce tranzistorul
nMOS este deja blocat. Aceasta regiune dureaza pana cand tensiunea de drena-
sursa pentru tranzistorul pMOS scade suficient de mult astfel incat acesta sa intre in
regiunea liniara, aceasta fiind urmatoarea regiune a modelului.

Semnalul de intrare este presupus ca semnal trapezoidal cu timpii de
ridicare si de cadere un sfert din perioada semnalului de tact - aceasta aproximare
este suficient de buna pentru un semnal de tact real la nivel de circuit integrat [2].

Revenind la prima regiune, pe baza unor aproximari suficient de bune, se
poate considera ca tranzistorul pMOS este o sursa de curent constant care lucreaza
pe o sarcind de tip RC, formata din rezistenta echivalenta a tranzistorului nMOS si
capacitatea de intrare a etajului urmator [2]. Cei doi parametri de model esentiali
aici sunt dati de urmatoarele relatii [29]:

I., = :Bp (VGSpl B VTP)Z
p1 =" (1.21)
2 1+ 9p . (VGSpl - VTp)
1
R, (1.22)

Bn ! (VGSnl - VTn - VDSnl)

In relatiile anterioare, indicele 1 indicd valorile valabile pentru prima regiune
a modelului. B,, respectiv B, indica castigurile de curent pentru cele doud tipuri de
tranzistoare, Vgsn, Vigsp reprezinta tensiunile efective dintre terminalele grila si sursa
pentru cele doud tranzistoare, Vr, V7, reprezintd tensiunile de prag pentru
tranzistoare iar Vps, reprezinta tensiunea dintre drend si sursa pentru tranzistorul
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nMOS (pentru prima regiune doar tranzistorul nMOS este afectat de acest
parametru). Rezistenta echivalenta a tranzistorului nMOS este data de termenul
Rn;. De remarcat cd cel putin pentru tehnologiile submicronice, curentul de drend I,
al tranzistorului pMOS saturat este afectat de saturarea vitezei purtatorilor de
sarcina in campuri electrice de intensitate mare [29] - ecuatia (1.21) cuprinde acest
termen prin factorul de proces 6,.

Asa cum se va vedea ulterior, variatiile aleatoare ce afecteaza procesul de
fabricatie pentru tranzistoare vor interveni asupra parametrilor B, respectiv V7.
Pentru aceastd regiune, tensiunile de grila-sursa necesare construirii modelului de
semnal mic pentru tranzistoare se pot considera in jur de jumatate din tensiunea de
alimentare iar tensiunea de drena-sursa pentru nMOS se poate considera in jur de o
optime din tensiunea de alimentare.

Pe baza relatiei (1.21) se va putea determina transconductanta
tranzistorului pMOS gm,, pentru construirea modelului de semnal mic din figura 1.7

[3].

240, (Voey, - V.
gmp1=l32‘"(vc;5p1—vrp)-( 0 Vasps ~Vrp) (1.23)

1+6,- (VGSpl -V, ))2

Folosind modelul de semnal mic pentru prima regiune (in figura 1.7) se
poate determina sistemul de ecuatii diferentiale neomogene:

gmpl ' Vgspl

lcL

Fig. 1.7 Model echivalent pentru inversorul de clock la inceputul tranzitiei

iy =lc, +1igng (1.24)
iy =-=gmpy; - Vespi (1.25)
. u
Irn1 = Efu“ (1.26)
nl
oyt 1 + Uout1 :L (1 27)

in relatiile anterioare, termenul vgs,; reprezintd tensiunea de intrare ce se
modifica liniar pe durata tranzitiei de iesire (in fond, aceasta este tranzitia ce
declanseaza modelul). Curentii /i, i, respectiv iz,; reprezinta curentii prin
tranzistorul pMOS (functiondnd ca sursa de curent comandatd), capacitatea de
sarcina, respectiv prin tranzistorul nMOS (functionand ca rezistentd). Tensiunea Uyys
este tensiunea de iesire a inversorului pentru aceasta regiune, iar solutia ecuatiei
diferentiale este data de relatia:
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1-e™m
Ugyer = GMpy - Ry - (VDD -V - VTn)’[-Z - T] (1.28)
1

Constanta 7; reprezintd raportul dintre constanta de timp a circuitului data
de produsul dintre capacitatea de sarcina si rezistenta echivalenta a tranzistorului
nMOS, respectiv durata AT; a primului interval de timp. Tensiunile Vpp, Vy, si Vi
din relatia (1.28) reprezinta tensiunea de alimentare si tensiunile de prag ale
tranzistoarelor intre care variaza tensiunea de intrare pe parcursul regiunii. Valoarea
tensiunii de iesire la incheierea acestei regiuni reprezintd conditie initialda pentru
urmatoarea regiune — cea in care tranzistorul nMOS este blocat. Durata primului
interval AT; se poate calcula usor ca fiind timpul in care tensiunea de
intrare variaza de la tensiunea de deschidere a tranzistorului pMOS (Vpp —
V7,) pana la tensiunea de blocare a tranzistorului nMOS (Vy,).

Modelul echivalent pentru a doua regiune se poate deriva din modelul pentru
regiunea anterioara facand valoarea rezistentei R, sa tinda la infinit. In continuare,
tensiunea de intrare se modifica liniar de la tensiunea de prag a tranzistorului nMOS
(tensiune la care acesta se blocheaza) pana la 0 (moment la care se incheie tranzitia
intrarii). Sistemul de ecuatii diferentiale pentru aceasta regiune este:

fc, ==gMy; - Vgspo (1.29)
autJuL‘Z _ I&
ot C, (1.30)

Aici, indicele 2 arata ca ecuatiile au fost scrise pentru a doua regiune a
modelului de comutare. Prin faptul ca tranzistorul nMOS este blocat, se constata ca
modelul este mai simplu decat cel anterior. Tinand cont si de tensiunea de iesire de
la finalul primei regiuni Uy, solutia pentru sistemului este data de ecuatia:

my, - V-
Uout2 :Zg.gfi.ﬁ;f’z'tz +U0 (1'31)

Cu AT, durata acestei regiuni (de cand tensiunea de intrare este la
limita de blocare a tranzistorului nMOS pana cand atinge 0). De obicei, pe
perioada acestei regiuni potentialul de iesire atinge jumatate din tensiunea
de alimentare. Acest lucru este esential pentru determinarea timpului de
propagare prin inversor (calculat ca intervalul de timp scurs din momentul
in care tensiunea de intrare trece de jumatatea tensiunii de alimentare si
momentul in care tensiunea de iesire atinge acelasi prag). In general,
solutia AT, pentru aceasta regiune nu este neaparat relevanta pentru ca,
asa cum a fost spus, semnalul de iesire atinge pragul de jumatate din
tensiunea de alimentare pe durata acestei regiuni. Din nou, pentru trecerea la
urmatorul model in care tranzistorul pMOS ajunge in regim liniar, este importanta
valoarea tensiunii U; la finalul acestei regiuni.

In aceastd ultima regiune, modelul este cel al unei rezistente care incarca
capacitatea de sarcind cu tensiunea de alimentare Vpp. Aceastd incarcare se face
dupa ecuatia:
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t _ t
Rpj 'CL Rpj 'CL

Ugyez =Vpp -|1-€

+U;-e (1.32)

Asadar, momentul de timp (de la inceperea regiunii a doua) in care
tensiunea de iesire devine egalda cu Vpp / 2 se obtine prin rezolvarea ecuatiei
(1.31):

2.C, - AT, (VDD j
ATy = = =2 .| 228y 1.33
7 \/gmpZ 'VTn 2 ° ( )
Acest timp AT; nu reprezinta insa timpul de propagare - timpul de

propagare depinde de momentul in care tensiunea de intrare, variind de la
tensiunea de la inceputul tranzitiei de iesire - adica Vpp - V7, — ajunge la jumatate
din tensiune de alimentare, definit, pentru un semnal trapezoidal conform ecuatiei:

Vop =2 - Vg

VDD

AT = (1.34)

|~

Combinand relatiile anterioare si analizand figura 1.6, timpul de propagare
Tp prin celula inversoare se poate scrie:

TD = ATl —AT +AT3 (1-35)

Pentru a putea trece de la ecuatia pentru timpul de propagare la
valoarea nealinierii introduse de imperecherea tranzistoarelor trebuie ca in
ecuatia (1.35) sa fie explicitat termenul ce depinde de parametrii
tranzistoarelor din inversor. Acest termen este timpul AT; Analizand
ecuatia (1.33) de definire a acestui timp se constata ca termenii prin care
neimperecherea influenteaza timpul de propagare sunt castigul
tranzistorului gm, tensiunea de prag V; precum si tensiunea atinsa de iesire
la sfarsitul primei regiuni cu ambele tranzistoare in conductie, U,. Mai ales
pentru acest din urma termen, dependenta de parametrii tranzistoarelor
este complexa (implica functie exponentiala cu variatie atat in amplitudine
cat si in argument).

Asadar, pentru determinarea nealinierilor se porneste de la parametrii de
imperechere specifici unei tehnologi date [27], [28]:

AV = al (1.36)
N

5

B Jw.L (1.37)

Termenii Ayr si Ag reprezinta parametrii de neimperechere pentru tensiunea
de prag, respectiv pentru castigul in curent al tranzistoarelor. Eroarea finala
introdusa de acesti termeni — AVy si AB / B - depinde de aria tranzistoarelor definita
de latimea W, respectiv lungimea L a canalului. Trebuie spus ca spre deosebire de
[27] unde parametrii sunt definiti pentru o pereche de tranzistoare, modelul
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prezentat aici trateaza tranzistoare individuale. De aceea, termenii din referinta [27]
sunt mai mari de V2 ori fatd de cei introdusi aici.

Nealinierea se obtine introducand mici variatii in parametrii tranzistoarelor in
forma extinsa a ecuatiei (1.35) [29], rezultatul fiind o medie ponderata ale celor
doua influente pentru cele doua tranzistoare (in total 4 termeni):

2 2

4B A

T2 read = [BP] .S, +[ :"j S, +AVE S5+ AVE, - S, (1.38)
D n

Variatiile parametrilor fiind aleatoare, necorelate, eroarea de
nealiniere se exprima ca suma patratica a erorile introduse de parametrii
individuali. Cele patru ponderi S;, S,, S3, S;, asa cum se poate observa in
[3], au expresii destul de complicate insa nu pun probleme unui program
de proiectare asistata.

Pentru o tehnologie de 130nm, pentru un semnal distribuit avand frecventa
de 1GHz, atat simularile — de exemplu figura 1.8 - cat si modelul de mai sus arata o
imprdastiere a timpului de propagare Tgp.esq in jur de 15 - 20ps (valoare 30) -
pentru a face trecerea de la imprastierea timpului de propagare la
nealinierea semnalului de tact intre doua puncte de pe circuitul integrat (in
ipoteza ca imprastierile sunt necorelate), trebuie inmultita aceasta valoare
cu V2, rezultand o nealiniere de 21 - 28ps, sau, pentru frecventa de lucru
de 1GHz, o nealiniere de 2 - 3% din perioada semnalului.

1.2H B P —
1.0 il 1.0
> 08 y 4 2.0.8
g ! // GC)
£ 06 £06
2 ] y 2
E 0.2 # <02 /| -
i y ;
L r \ 7
0.0 - 0.0 I
C 125 250 375 500 C 125 250 375 500
Timp [ps] Timp [ps]

Fig. 1.8 Simularea imprastierii timpului de propagare
prin inversorul elementar

Este interesant de observat in figura 1.9 ca impactul nealinierii
relative la perioada de tact prezinta o caracteristica de tip clopot - la
frecvente relativ mici (zeci sau sute de MHz), dimensiunile tranzistoarelor
din etajul de intrare al amplificatorului de tact se plafoneaza catre valorile
minime, rezultand de asemenea o plafonare a imprastierii timpului de
propagare.
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Fig. 1.9 Efectul neimperecherii tranzistoarelor asupra nealinierii
semnalului de tact in functie de frecventa de operare

Referita la perioada semnalului de tact, aceasta plafonare duce la
scaderea ponderii nealinierilor datorate neimperecherii tranzistoarelor in
bugetul total de nealiniere. La frecvente mari, tranzistoarele din celula
inversoare unitara trebuie sa aiba o capabilitate de curent mai mare pentru
a putea incarca si descarca sarcina capacitiva in timp util. Aceasta crestere
a dimensiunii tranzistoarelor in functie de frecventa de functionare duce la
scaderea erorilor aleatoare din parametrii tranzistoarelor si, implicit, la
scaderea imprastierii timpului de propagare.

Pentru tehnologiile tipice CMOS, tensiunile de prag ale tranzistoarelor sunt
situate undeva intre 20% si 33% din tensiunea de alimentare [2]. Pentru un
sistem digital la care, pentru conservarea puterii consumate, s-a redus
amplitudinea semnalului de tact, se constata ca ponderea tensiunii de prag
in excursia de tensiune a semnalului de clock devine importanta - implicit,
si nealinierile induse de erorile aleatoare ale tensiunii de prag devin mai
importante, astfel ca retelele de distributie a semnalului de clock cu
amplitudine redusa vor fi mai sensibile la nealinierile induse de
imperecherea tranzistoarelor.

Pentru o retea in H cu buffere in fiecare din nodurile de ramificare,
impactul acestei nealinieri datorate imperecherii tranzistoarelor poate sa
fie chiar insemnat. Modelul prezentat anterior a fost valabil doar pentru
etaje de amplificare actionate de acelasi semnal de clock. Pentru situatia
uzuala in care mai multe tronsoane de distributie sunt cascadate,
nealinierile pe ultimul nivel al distributiei semnalului de tact se vor cumula
in sens statistic (adica se vor aduna in suma patratica, ele fiind necorelate).
Daca reteaua este construitda, de exemplu, pe 9 niveluri, nealinierea totala
devine de V9 ori mai mare decit cea data de model. Cu alte cuvinte, pentru
conditiile circuitului de mai sus, nealinierea ajunge undeva la 6% - 9% din
perioada semnalului tact. Pentru timpi de propagare nuli prin restul circuitelor
logice, doar aceasta nealiniere, conform ecuatiei (1.17), duce la o scadere a
frecventei maxime de operare a sistemului cu 10 procente fata de frecventa ideala.
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Este evident ca o asemenea situatie nu este de dorit intr-un sistem real,
pentru prevenirea ei trebuind luate masuri speciale inca de la inceputul proiectarii.
Astfel, o prima decizie ce se poate lua este folosirea de buffere doar din
doua in doua ramificari (sau chiar cu perioada mai mare). Prin scaderea
numarului de amplificatoare consecutive va scadea si ponderea efectul
cumulat al lor. O alta masura ce se poate lua este modificarea raportului
dintre etajele unui amplificator [2] in sensul cresterii dimensiunilor primului
etaj. Aceasta masura va avea ca efect minimizarea efectului erorilor
aleatoare asupra parametrilor tranzistoarelor (prin cresterea ariei lor).

1.4 Solutii alternative pentru distribuirea semnalului de tact

Dupa cum a putut fi remarcat, desi domeniul retelelor de distributie de tact
a atins o anumita maturitate (referinte bibliografice importante [8], [9], [10], [11],
[20], [19], [25], [26] sunt majoritatea din ultima decadda a secolului anterior),
evolutia continua a tehnologiilor de productie pentru circuitele integrate precum si a
tehnicilor de proiectare, asa cum a fost prezentat in prima parte a lucrarii cand a
fost definit efortul pe tranzistorul unitar al retelei de clock, face ca acest domeniu sa
fie iIn permanenta cautare de solutii. In mare, existd doua probleme majore ce
influenteaza decisiv performantele sistemelor digitale, si anume, puterea disipata de
catre reteaua de tact, precum si alinierea in faza a semnalului pe intreaga suprafata
deservita de catre domeniile de clock.

Puterea disipata de catre reteaua de tact atinge valori importante din
bugetul total de putere consumatd, puténd ajunge chiar la niveluri de 40 - 50% din
puterea totald [6], [5], [24] si de aceea, orice tehnica de distribuire a semnalului de
tact ce reuseste sa o minimizeze este benefica. Inspectédnd insd formula pentru
puterea disipatd P = C-foVpp? devine evident c§ la nivelul unui circuit integrat nu
sunt multe variabile asupra carora se poate actiona pentru sistemele de factura
clasica. De asemenea, nici problema alinierii in faza a semnalului de tact nu poate fi
rezolvata prin abordarile clasice decat pana la o anumita limita de la care incep sa
se manifeste erorile aleatoare in caracteristicile componentelor (atat active cat si
pasive) utilizate. Pentru aceasta din urma situatie ar fi ideald o retea de distributie
capabild sa@ actioneze simultan, direct din nodul de injectie, in toate punctele
actionate cu semnal de tact, eliminand astfel elementele intermediare ce produc
erori de aliniere.

In cele ce urmeaza se vor detalia cateva din tehnicile alternative ce cauta
rezolvarea (ideal completd) a acestor probleme.

1.4.1 Retele de distributie cu salt redus de tensiune

Revenind la formula pentru puterea dinamica disipatd de catre un circuit ce
fncarcd ciclic o capacitate scrisd ins3 intr-o form& usor modificatd - P = C-foer V2 —
asa cum s-a spus anterior, se poate obtine un céstig important in puterea sistemului
daca se reuseste printr-o metoda oarecare sa se reduca termenul ce depinde de
tensiunea V,y,. S-a facut trecerea la tensiunea varf la varf V,, in locul celei de
alimentare pentru a sublinia ca incarcarea si descarcarea capacitatilor actionate nu
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este neaparat sa fie facuta la un nivel egal cu tensiunea de alimentare — sunt bine
cunoscute metodele de comunicare pe canale diferentiale cu excursie redusa de
tensiune (LVDS - ,Low Voltage Differential Signaling”). Asadar, o reducere cu 20%,
de exemplu, a excursiei de tensiune V,y, va duce la scaderea puterii consumate la
aproximativ 64% din puterea initiald. Tinand cont de ponderea pe care o are
puterea consumata de catre reteaua de distributie de tact in bugetul total de putere,
aceasta reducere echivaleaza cu o scadere globala de ordinul a 30%. Aceste cifre,
dupa cum se va vedea ulterior, trebuie insa considerate cu atentie, nefiind
aplicabile pentru toate situatiile de circuit.

Daca este sa se faca o grupare a metodelor in functie de cum se
genereaza excursia redusa de tensiune pentru reteaua de tact, se disting
doua mari categorii. In prima categorie intra circuitele care folosesc linii
separate de tensiuni intermediare pentru reteaua de tact - [6], [7], [30],
[31], [32]. A doua categorie cuprinde circuite care realizeaza reducerea
amplitudinii semnalului de tact la nivel local, prin utilizarea unor
amplificatoare cu excursie limitata de iesire, desi alimentate direct de la
tensiunea globala [7], [33], [34]. Ca note, referinta [7] prezinta ambele topologii.
Referinta [34] incearca sa combine doua metode alternative pentru distribuirea
semnalului de tact, aici fiind citatd pentru utilizarea excursiei de tensiune reduse
pentru semnalul de clock. Cealalta metoda alternativa utilizata - retea de distributie
rezonanta - va fi detaliata intr-un subcapitol ulterior.

Pentru a putea beneficia de avantajul oferit de reducerea amplitudinii
semnalului de tact, proiectantul de circuite integrate trebuie sa aiba la dispozitie o
familie de porti logice capabile sa@ opereze cu amplitudinea redusd a semnalului de
tact - din acest motiv, asa cum a fost amintit anterior, acest tip de distributie este
plasat la limita dintre distributiile standard si cele neconventionale.

De obicei, doar circuitele de sincronizare (in marea lor majoritate bistabile
de tip D) trebuie sa aiba o configuratie specialda, restul portilor putand fi porti
standard. Desigur, exista si familii logice in care functiile logice pot fi direct
implementate in circuitele de sincronizare. Ca exemplu de circuit de sincronizare
operand cu semnal redus de tact, figura 1.10 prezinta un latch de tip D conform [6].

Se poate observa ca pentru functionarea corecta a circuitului sunt necesare
4 semnale distincte de tact - cate doua faze complementare avand excursiile de
tensiune adaptate tipului de tranzistor actionat. Astfel, tranzistoarele de tip nMOS
vor fi comandate de catre un semnal de tact cu variatie de la 0V pana la jumatatea
tensiunii de alimentare, respectiv tranzistoarele pMOS vor fi actionate de catre
semnale variind de la jumatatea tensiunii de la alimentare pana la tensiunea de
alimentare. Desi sunt doua semnale de tact in plus fata de latchul standard, sarcina
capacitiva de pe fiecare dintre fazele de tact este redusa la aproximativ jumatate din
sarcina initiala rezultéand, intr-adevar, o scalare a puterii consumate pana la 25% din
puterea standard. Totusi, complexitatea sistemului este mult marita fiind necesara
distribuirea fara erori de aliniere semnificative a 4 semnale de clock, plus integrarea
capacitatilor folosite in generatorul de tact (generator ce indeplineste si functia unei
surse de tensiune implementate cu capacitati comutate).

In abordarea din [33] se lucreaza cu o singura faza de tact pentru un latch si
cu reducerea amplitudinii semnalului de tact prin intermediul unui amplificator cu
excursie de tensiune limitatd. Trebuie totusi notat ca o implementare corecta la nivel
de sistem necesita ambele faze de tact complementare deoarece elemente
consecutive de sincronizare, nefiind de tip master-slave, trebuie sd@ opereze cu
semnale opuse de clock. Figura 1.11 prezinta ideea din referinta citata.
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Fig. 1.11 Amplificator din distributie de tact cu amplitudine redusa

Este de remarcat faptul ca de multe ori, pentru a putea opera corect cu
semnale reduse ca amplitudine este necesard utilizarea unei combinatii de
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componente active avand tensiuni de prag mai mici, mai mari, respectiv standard
(insa nu neapadrat toate in acelasi timp). De exemplu, prin faptul ca tensiunea de
clock nu atinge nivelul tensiunii de alimentare, rezistenta echivalentad in regiunea
liniard a unui tranzistor nMOS standard actionat de acest semnal va fi crescuta fata
de cea a unui tranzistor identic comandat de un semnal de tact clasic. Utilizand o
valoare estimativa tipica pentru tensiunile de prag in procesele digitale uzuale de
20% din tensiunea de alimentare [2], operarea cu jumatate din amplitudinea
standard a semnalului de tact se traduce printr-o rezistenta echivalenta de
aproximativ 2.7 ori mai mare decat cea pentru tranzistorul actionat in mod clasic,
lucru ce s-ar traduce, in final, printr-o penalizare importanta in viteza portii. Pentru
a nu creste dimensiunea tranzistoarelor actionate de catre semnalul de tact si deci si
capacitatea actionatd de catre reteaua de distributie a clock-ului (pentru exemplu
anterior, latimea tranzistorului ar trebui crescuta tot de 2.7 ori pentru a preveni
degradarea vitezei), lucru ce s-ar traduce prin anularea completda a castigului de
putere, se prefera utilizarea unor tranzistoare avand tensiunea de prag mai mica -
de tip low-V;, cum apar denumite in manualele de proiectare. Din pacate, nu toate
tehnologiile de productie oferda acest tip de tranzistoare, cel putin nu in pachetul
tehnologic standard. De multe ori, folosirea acestor tranzistoare implicd un cost
suplimentar, generat de pasii si de mastile litografice suplimentare ce trebuie
folosite pe linia de fabricatie.

Un alt aspect de care trebuie tinut cont in abordarea acestui mod de
distributie de tact este cel al modului de generare a semnalului de tact de
amplitudine redusa.

Pentru cazul in care amplitudinea semnalului de tact se reduce cu
ajutorului unui circuit cu excursie limitata de tensiune dar care este
alimentat direct de la sursa intregului circuit integrat, puterea consumata
efectiv nu respecta calculele anterioare.

Este cunoscuta relatia pentru curentul mediu necesar incarcarii si descarcarii
periodice a capacitatii de sarcina:

p
ICK:T =C fox -k -Vpp (1.39)
v

In relatia anterioard, termenului k simbolizeaza fractiunea din tensiunea de
alimentare pana la care se reduce amplitudinea varf la varf V,, a semnalului de tact.

Tinand cont de faptul ca limitarea amplitudinii nu se face cu circuite
reactive ci prin simpla disipare a diferentei de tensiune pe alte elemente de
circuit, curentul determinat de relatia (1.39) trebuie sa provina in intregime
de la sursa de alimentare a circuitului integrat. Cu aceasta, puterea
consumata de catre reteaua de tact va deveni:

PVDD :ICK 'VDD :C'fCK kVDZD (1'40)

Se constata ca puterea totala nu s-a scalat cum parea la prima
vedere, in functie de patratul fractiunii de excursie de tensiune k, ci
urmeaza o relatie liniara intre scalarea amplitudinii si puterea disipata.
Daca se cupleaza acest aspect si cu o crestere a dimensiunilor
tranzistoarelor actionate, castigurile anticipate pot chiar sa nici nu existe.

In cazul in care amplitudinea redusa pentru semnalul de tact se obtine
folosind amplificatoare alimentate cu surse intermediare de tensiune situatia este
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ceva mai buna insa totul depinde de modul in care sunt generate aceste tensiuni
suplimentare. Din start, orice metoda liniara de generare este, in fond, una
disipativa, deci va fi afectata de aceeasi problema ca cea evidentiata de
ecuatia (1.40). Doar metodele de generare cu circuite reactive pot sa aduca
o imbunatatire - din pacate, la nivel de circuit integrat, doar generatoarele cu
capacitati comutate — pompe de sarcina - sunt realizabile direct pe pastila de siliciu
insa acestea nu prezinta eficiente mari la nivelul de putere cerut de aplicatie. Se
poate arata usor ca puterea globala consumata de catre reteaua de tact, in
cazul in care este utilizatd o sursa cu pompa de sarcina de eficienta n se
poate scrie:

kZ
Proo = =+ C  fox - Vo (1.41)

In ecuatia anterioard, dacd amplitudinea semnalului de tact a fost redusa la
jumatate (deci kK = 0.5) si eficienta generatorului este de 70%, puterea consumata
nu va fi 25% din puterea conventionald cum este cea dorita, ci doar circa 35%.

Doar in cazul in care sursele de alimentare intermediare necesare
functionarii cu amplitudine redusa de clock sunt surse externe circuitului
integrat se va putea profita in intregime de reducerea de putere asigurata
de scaderea saltului de tensiune. Aceasta solutie insa complica sistemul in
care este utilizat circuitul integrat prin necesitatea de a avea mai multe
regulatoare de tensiune si introduce pini suplimentari la capsula circuitului
integrat, dedicati acestor tensiuni. Mai mult, prezenta mai multor tensiuni
de alimentare pentru circuitul integrat introduce noi constrangeri in
gestionarea secventelor de pornire sau de oprire a sistemului (care dintre
surse trebuie pornita sau oprita prima, ce corelatie trebuie sa existe in timp intre
sursele de tensiune pentru a nu produce fenomene distructive pe placheta de siliciu,
etc.).

1.4.2 Retele de distributie de tact cu realiniere

Deoarece retelele standard de distributie a semnalului de tact sunt limitate
in privinta nealinierii minime realizabile, s-a nascut ideea de a crea o retea care
realiniaza semnalul de clock intre diferite regiuni ale circuitului integrat [24], [35],
[36], [37], [38], [39]. Aceasta realiniere se poate face automat, cu ajutorul unor
circuite functionand in bucla inchisa (de tipul buclelor cu calare pe faza - PLL, sau al
buclelor cu linii de intarziere - DLL, oscilatoare in inel) [24], [35], [36], sau pe baza
unor teste efectuate la punerea in functiune a sistemului [37], [38], [39], fie In
fabrica, fie direct la utilizatorul final.

Pentru retelele cu realiniere folosind circuite cu bucla inchisa, ideea consta in
utilizarea unor detectoare de faza care mdsoara diferentele de aliniere existente in
puncte cheie ale retelei de distributie. Pe baza acestor diferente de fazd masurate se
va incerca realinierea in mod automat a semnalului de tact.

Spre exemplificarea tehnicii, figura 1.12 prezintd o configuratie in care
reteaua de distributie este formata dintr-o retea de circuite PLL [35].
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Fig. 1.12 Retea de distributie cu realiniere cu PLL distribuit

La nivel local, fiecare dintre circuitele PLL este folosit pentru comanda unei
regiuni de pe circuitul integrat folosind o tehnica standard de distributie. La nivel
global, circuitele PLL fsi furnizeaza unul altuia semnalele de referinta, rezultand, in
mod normal, o sincronizare a tuturor iesirilor catre distributiile locale. Este posibila
insd si o situatie nedoritd in care circuitele oscilatoare locale adiacente, din cauza
caracteristicii de transfer a circuitelor detectoare de faza, se caleaza pe multipli ai
frecventei de tact sau pe alte fronturi decéat cele necesare. Detectoarele de faza sunt
plasate la interfetele dintre doua ochiuri ale retelei de distributie si compara
alinierea n timp dintre semnalele generate de o parte si de cealalta a granitei dintre
regiuni.

Elimindnd cerinta ca semnalul de clock sa actioneze efectiv toate portile
logice de sincronizare din cadrul sistemului, incarcarea capacitiva a acestuia scade in
mod drastic. Din acest motiv, distributia lui pe suprafete mari sau foarte mari este
simplificatd, cu beneficiul aditional al scaderii puterii utilizate n distribuirea
semnalului de tact. Trebuie spus insda ca prin prezenta mai multor circuite de
realiniere, puterea globala consumata nu este neaparat mai mica, ci doar altfel
distribuita intre diferitele componente ale circuitului integrat. Eroarea finalda de
nealiniere este practic impusa de erorile aleatoare de imperechere ale detectoarelor
de faza impreuna cu erorile (de ordin secundar) de nealiniere date de retele locale
de distributie si este de asteptat ca ordinul de marime al nealinierii ramase sa fie
similar cu cel impus de neimperecherea tranzistoarelor in retele de distributie cu
buffere, referinta [35] raportand in jur de 30ps la 1.3GHz, adica aproximativ 4% din
perioada semnalului de tact.

Pe langa aceasta abordare pentru realinierea automata exista si posibilitatea
ca minimizarea erorilor de aliniere sa se faca printr-un control programabil, realizat
fie imediat dupa fabricarea circuitului integrat inainte de a parasi fabrica, fie la
fiecare pornire a sistemului. Abordarea este posibila prin desfacerea buclei de
reactie care asigura controlul automat, avantajul fiind cd se permite o ajustare
optima a parametrilor retelei de distributie de clock pe baza unui set complex de
criterii obiective. De exemplu, sistemul se poate optimiza pentru frecventa maxima
de operare sau pentru tensiunea minima admisibila, pentru puterea minima
consumata, etc. [37], [39].

In aceasta abordare, realinierea semnalului de tact se face prin controlul
activ al timpilor de propagare prin reteaua de distributie. Acest control se poate face
prin ajustarea sarcinii capacitive echivalente in diferite noduri ale retelei [38] sau,
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mai uzual, prin intercalarea pe calea de propagare a semnalului a unor linii de
intarziere programabile [24], [37], [39]. Setul de valori (sau vectori) de control
pentru liniile de intarziere trebuie determinat la prima punere in functiune a
sistemului, urmand ca in utilizarea sistemului, la fiecare pornire a lui, sa se faca
programarea timpilor de intarziere optimi pentru aplicatia dorita folosind subseturi
de vectori de control determinati initial.

O arhitectura posibila pentru acest tip de distributie se poate urmari in figura
1.13. Reprezentarea din figura cuprinde o retea de distributie construita pe mai
multe niveluri ierarhice, fiecare folosind o tehnica diferitd pentru generarea si
distribuirea semnalului de tact. Nivelul ierarhic pe care se implementeaza
programarea timpilor de propagare este, in general, cel regional. Astfel, nivelul
global asigura generarea unui semnal de tact de referintd ce va fi deferit
distributiilor regionale de clock. Pentru ca acest nivel va actiona doar elementele de
intrare ale retelelor regionale avand cerinte relaxate cu privire la alinierea
semnalului de tact, efortul la care este supusa distributia globala este minim fiind
posibild o abordare clasica arborescentd, de exemplu de tip H.

: Nivel global : | Nivel regional | [ i
I — v
| | : Alini [ — Logicd |
| | |n|ereu | actionata ||
I > I ajustabila T | I
| | | [ | |
| | ﬁ F Iy | |
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I . |
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. | | |
':gKN n N p PLL | : programare | : |
; T | |
| | ! I |
| > | |
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I I Aliniere Iy actionat3 :
: > | ajustabila I I | |
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: : || Registru de : : :
rogramare ;
L] | LBraEmer | | _Mivellocal |

Fig. 1.13 Retea de distributie de tact cu realinierea programabild a semnalului

Prin utilizarea liniilor de intarziere programabile, distributiile regionale permit
ajustarea in timp a pozitiei tranzitiilor active ale semnalului de tact ce ajunge in final
la retelele locale de distributie, acesta fiind si elementul distinctiv pentru acest nivel
al retelei de distributie a semnalului de tact. Nivelurile locale din ierarhie
functioneaza din nou dupa principii clasice. Deoarece ele actioneaza efectiv circuitele
logice de sincronizare, efortul total la care sunt supuse este maxim. Pentru ca
trebuie sa asigure o nealiniere cat mai mica in cadrul unei regiuni deservite de un
bloc local, in general, acest nivel este construit ca o retea echipotentiala.

BUPT



1.4 - Solutii alternative pentru distribuirea semnalului de tact 31

1.4.3 Retele de distributie de clock rezonante

Pentru problema distribuirii semnalului de tact in faza, cu minimizarea
efectului erorilor aleatoare, s-au impus cateva tehnicii noi ce profitd de domeniul de
frecvente lucru atins actual de sistemele digitale.

Astfel, in [16], [17], [40], [41], [42] se incearca distribuirea semnalului de
tact pe suprafete mari folosind oscilatoare distribuite sau tehnici imprumutate din
domeniul microundelor. Pornind de la dimensiunile circuitului integrat, se poate
arata destul de usor ca la frecventele actuale de lucru, sistemul trebuie considerat
ca fiind un sistem lucrand in domeniul microundelor. Ca exemplu, avand o linie de
transmisie integrata pe siliciu, cu incarcare capacitiva suplimentara moderata (data
de catre sarcinile de clock actionate) astfel incat viteza de propagare a undei
electromagnetice este in jur de o treime din viteza lumii in vid (o linie neincarcata
construita in acelasi mediu prezintd o viteza de propagare a semnalului de
aproximativ o jumatate din viteza luminii in vid [43]), lungimea de unda a unui
semnal cu frecventa de 4.5GHz va fi de aproximativ 22mm. Comparand aceasta
lungime cu dimensiunile uzuale pentru circuitele integrate complexe actuale, este
evident ca se vor manifesta puternice efecte de linii lungi la nivelul pastilei de siliciu.
Ca un corolar - acest lucru mai inseamna ca tronsoane de linie avand dimensiuni
rezonabile la nivel de circuit integrat pot deja sa functioneze ca elemente oscilante
de impedanta simulate conform tehnicilor frecventelor inalte [43] — acesta este si
motivul pentru care aceste retele sunt denumite rezonante.

Capacitate

Inductante actionata

pentru circuitul ~ distribuita
oscilant (intrari de clock)

I Logica actionata [ [ j
|

Oscilator

|
I
.
<
|

I
J

Fig. 1.14 Retea rezonanta (oscilantd) cu capacitate distribuita
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Referintele [16], sau [17] realizeaza un semnal de tact relativ in faza pe o
mare parte a circuitului integrat prin construirea unui oscilator de tip LC in care rolul
capacitatii este preluat de catre incarcarea retelei de distributie de tact. Practic, se
construieste un oscilator distribuit utilizand un inductor cuplat direct la reteaua de
tact. Erorile aleatoare ale elementelor actionate sunt reduse prin faptul ca operarea
tuturor nodurilor actionate se face prin punerea lor in paralel (deci de dimensiuni
echivalente foarte mari). Totusi, prin modul de constructie al distributiei, circuitul va
prezenta in continuare o nealiniere cu atat mai mare cu cat suprafata deservita este
mai mare. Acest lucru se intampld deoarece reteaua nu se foloseste de calitatile
mediului de transmisie - de fapt, fenomenele de propagare sunt ignorate in
proiectare. Inductanta necesara intretinerii oscilatiilor poate sa fie externa circuitului
integrat [16] asa cum se poate vedea si din figura 1.14, sau poate fi construita tot
intr-o maniera distribuitd, plasata in noduri intermediare ale unei retele de
distributie clasice (in H) [16], [17].

Alungiri artificiale

Pozitie

Amplitudine
A

Oscilator
elementar

Oscilator
elementar

Fig. 1.15 Principiu de functionare pentru retea rezonanta
(oscilantd) cu unda stationara

Este important de subliniat ca aceasta abordare permite si scdderea puterii
disipate de catre reteaua de distributie de tact intrucat amplitudinea semnalului nu
este generata in mod activ, prin incdrcarea si descarcarea la fiecare tranzitie a
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semnalului a unei capacitati de catre un buffer (echivalent) de dimensiuni mari, ci
prin transferul de energie intre cele doud elemente rezonante. Puterea ce trebuie
furnizata de cdtre elementele active este strict puterea necesara intretinerii
oscilatiilor sau compensarii pierderilor.

Ideea din referintele anterioare poate fi dusa insd mai departe de atat,
observand ca rolul inductantei poate fi luat de tronsoane de liniei de transmisie.
Astfel, [41] sau [42] construiesc tot oscilatoare distribuite pentru reteaua de
distributie a semnalului de tact insa de data aceasta se folosesc proprietatile de
propagare a semnalului pe liniile de interconexiune intre nodurile auto-oscilante. In
principiu, oscilatoare elementare vor fi plasate in nodurile echivalente de tensiune
(dar ca observatie, aceste noduri de tensiune pot fi emulate prin includerea unor
inductante aditionale, cu rol de lungire artificiald a lungimii electrice a liniilor de
transmisie [42], [43]) urmand ca pe tronsoanele de metalizare ce unesc celule
alaturate sa se formeze o configuratie de unda stationara, conform figurii 1.15.

Si aici, uniformizarea fazei semnalului distribuit se face practic prin punerea
in paralel a nodurilor oscilante (desi aici punerea in paralel nu este directa cum a
fost la referintele anterioare), rezultand, practic, o sinfazare a tuturor oscilatoarelor.

O altd abordare interesantd, la limita putand fi consideratd tot de tip
rezonant, este cea prezentata in figura 1.16 [40]. Aici se renunta complet la ideea
crearii unor oscilatoare si se profita de proprietatile de propagare ale mediului de pe
pastila de siliciu. Practic, se construieste un inel de transmisie (insa cu elemente
amplificatoare intercalate necesare pentru refacerea formei de unda si pentru
determinarea unui sens preferential de propagare) a carui lungime electrica
echivalenta determina frecventa semnalului de tact vazut de catre elementele
actionate. Ideea consta in injectarea unui puls de tensiune in acest inel, urmand ca
apoi, prin fenomenul de propagare a undelor electromagnetice, acest puls sa se
propage in mod continuu pe inelul de transmisie. In acest tip de distributie,
frecventa de functionare minima este practic determinatda de lungimea electrica a
inelului. Sub aceasta frecventda minima sistemul nu poate sa lucreze deoarece
inceputul pulsului injectat va prinde din urma capatul lui, rezultand in cele din urma
o interferenta destructiva. In schimb, reteaua poate sa functioneze pe oricare dintre
armonicile superioare ale frecventei de baza (evident, in limitele impuse de
tehnologia de fabricatie a circuitului integrat). Desi se folosesc tehnici specifice
circuitelor de microunde, acest tip de retea foloseste unde calatoare intr-un inel in
locul celor stationare. Este de asemenea interesant de remarcat si modul in care se
reface forma semnalului distribuit, respectiv stabilirea directiei preferentiale de
propagare. Celula amplificatoare este de fapt un circuit latch CMOS, deci o pereche
de inversoare conectate incrucisat. Acest amplificator prezinta un puternic factor de
reactie pozitiva atunci cand este polarizat in zona de amplificare. In aceasta regiune,
circuitul se va comporta ca un circuit cu impedanta de intrare negativa, insemnand
ca este capabil sa refaca amplitudinea semnalului distribuit. In momentul in care
iesirea atinge barele de alimentare, castigul scade foarte mult si circuitul intra in
zona de functionare rezistiva. Acest dualism este exploatat pentru stabilirea sensului
preferential. Presupunand ca unda calatoare a inceput sa se propage intr-un sens,
celulele amplificatoare noi pe care le va intalni in directia de propagare vor fi
actionate spre regiunea de impedanta negativa si vor bascula in sens opus. Daca
unda s-ar propaga in sensul opus, celulele amplificatoare intélnite ar fi deja
basculate in pozitia impusa de unda - acest lucru inseamna ca circuitele vor fi in
regiunea rezistiva si vor absorbi practic unda inversa.
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Fig. 1.16 Celuld de retea de distributie de tact cu inel
de transmisie cu unda calatoare

Toate aceste retele de distributie rezonante de tip LC sau LC emulat
beneficiaza de reducerea puterii consumate prin reciclarea energiei intre cele doua
elemente reactive. Totusi, la nivelul bugetului total de putere, aceasta reducere nu
este pe atat de importanta pe céat ar parea la prima vedere. Asa cum se poate vedea
din figura 1.17 desenatda pentru retea conform [41], insa aplicabild evident si
celorlalte retele rezonante, acest lucru se datoreaza caracterului discret, limitat, al
regiunilor in care se face distribuirea in fazd a semnalului de tact. Dincolo de
tronsoanele de linie de transmisie utilizate, semnalul de tact trebuie
distribuit de factura clasica pentru circuitele integrate de mari dimensiuni,
printr-o retea locala (de obicei cu buffere) - acest lucru inseamna ca
sarcina finala a nodurilor actionate (avand ponderea cea mai mare din
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sarcina totala a retelei de distributie de clock) trebuie in continuare sa fie
incarcata sau descarcata in mod activ, la fiecare tranzitie. Acest efect apare
si la reteaua cu unda calatoare in inel.
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Fig. 1.17 Partitionare retea de clock rezonantd - retea de distributie clasica

1.5 Retele de distributie salfazice — obiectivul tezei de doctorat

Asa cum s-a vazut in subcapitolele anterioare, distribuirea semnalului cu
erori minime de aliniere este posibila padnad la o anumita limita impusa de catre
procesul de fabricatie efectiva a circuitelor integrate. Daca se doreste o imbunatatire
dincolo de ce este realizabil doar prin tehnici de proiectare, trebuie intervenit asupra
arhitecturii retelei de distributie de tact. Alternativele propuse in mod uzual incearca
sa realizeze acest lucru prin introducerea unui grad nou de libertate in sistem -
aliniere ajustabila fie automat, in buclda inchisa, fie post-fabricatie - sau prin
abordarea unor tehnici speciale, adaptate lucrului la frecvente mari, cum este cazul
retelelor de distributie rezonante.

O alta mare problema specifica retelelor de distributie de tact este ponderea
puterii disipate in puterea totald consumata de catre circuitul integrat. In aceasta
privintd, cea mai buna alternativa se pare ca este reducerea excursiei de tensiune
pentru semnalul de clock. In felul acesta, puterea necesara operarii distributiei
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scade In mod drastic, putdndu-se ajunge la valori teoretice de pana la un nivel de
25% din puterea initiald in cazul in care saltul de tensiune se reduce la jumatate. La
nivel de circuit integrat, acest lucru, aparent, duce la o scadere a puterii consumate
pana la circa 60% - 65% din puterea initiala. Practicd aratd insa o scadere mai
putin importantda, depinzdnd de metoda prin care se face reducerea saltului de
tensiune. Astfel, valori mai apropiate de realitate, pentru acelasi caz al reducerii
excursiei de tensiune la jumatate, ar fi undeva la circa 50% - 70% din puterea
pentru reteaua de clock (data de reducerea prin disipare pe elemente nereactive a
diferentei de tensiune si de cresterea usoara a incarcarii capacitive), respectiv la
doar 75% - 85% din consumul total initial.

Metodele de distributie rezonanta pentru semnalul de tact sunt eficiente si la
acest capitol, nu doar la realizarea alinierii corecte a semnalului. Prin faptul ca o
buna parte din energia injectata in sistem este recirculata intre elementele reactive
de tip L si C, sursele de alimentare trebuind sa debiteze doar puterea necesara
compensarii pierderilor prin conductie sau radiatie, eficienta acestor retele se
apropie de cea a metodelor de reducere a amplitudinii semnalului — acest lucru este
valabil insa doar cand vine vorba despre distribuirea in faza a tactului pe distante
mari. Cum acest tip de distributie se face, in general, pe ochiuri de circuit, ultimul
nivel de sincronizare fiind realizat de factura clasica, nici aceste retele nu reusesc sa
coboare puterea totalda consumata spre nivelurile teoretice.

La nivel de aplicatie ce foloseste circuite integrate de mare viteza, in [44],
[45] este propusa o abordare care este capabild sa asigure semnale de tact avand
diferente de faza practic nule pe distante extinse din sistem. Acest lucru este posibil
prin adoptarea unui regim de lucru la Tnalta frecventad, cu linii de transmisie lucrand
neadaptat, cu reflexii totale la capatul opus generatorului de semnal. Reflexia totala
este de asa maniera calibrata incat intrarea in reteaua de distributie a semnalului de
clock sa prezinte un ventru de tensiune al configuratiei de unda stationara ce se
formeaza. Daca linia de transmisie este cu pierderi nule, (in practica functioneaza si
cu pierderi suficient de mici astfel incat configuratia de unda stationara sa se
mentind), atunci lungimi extinse din configuratia de unda stationara vor avea
aceeasi lege de variatie in timp, cu defazaje de 180 de grade intre regiuni alaturate,
separate de cate un nod de tensiune - figura 1.18. De la aceste salturi bruste de
tensiune deriva si denumirea acestui tip de distributie - salfazica. Termenul este
construit prin aldturarea si abrevierea termenilor ,salt de faza” (pentru limba
romana), respectiv ,phase saltation” (pentru limba engleza, unde termenul impus
are grafia ,salphasic”). Prezenta ventrului de tensiune in nodul de intrare se traduce
prin incarcare minima pentru generatorul de semnal - intr-adevar, conditia de
reflexie totala cu ventru de tensiune la intrarea in linie se traduce printr-o conditie
de gol - sarcina infinitd - in nodul generatorului [43].

Referinta [46] duce un pas mai departe aceasta idee, trecand de la nivel de
aplicatie la nivel de capsula de circuit integrat. Configuratia de unda stationara este
creatd pe un plan conductor (cu pierderi minime) de pe capsula circuitului integrat.
Se poate astfel simplifica distributia semnalului de tact cu erori de aliniere minime
pe suprafata circuitului integrat prin conectarea din loc in loc la structura externa
plachetei de siliciu. Figura 1.19 prezinta o astfel de situatie in care conexiunea dintre
circuitul integrat si suprafata conductoare se face cu o matrice uniforma de treceri
conductoare, aplicabilda pentru un circuit digital cu o structurd uniformd. Pentru ca
dimensiunile fizice ale sistemului sunt mult reduse fata de cele ale aplicatiei, metoda
aceasta de distributie este utilizabild la frecvente foarte mari, tocmai acolo unde
realizarea la nivel de circuit integrat devine problematica. In plus, un avantaj
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important al metodei, ilustrat si in [44] sau [45], este acoperirea unei arii

bidimensionale cu eforturi minime.
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Fig. 1.18 Variatia semnalului si a fazei in functie de pozitia
pe linia de transmisie salfazica
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Fig. 1.19 Distributie cu unda stationara bidimensionala la
nivel de capsuld de circuit integrat
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Pentru trecerea la nivelul urmator — cel de distributie salfazica la nivel de
circuit integrat - trebuie luate masuri speciale de compensare a pierderilor in
conductoare. Operarea circuitelor integrate la frecvente de lucru ridicate (de ordinul
gigahertzilor) impune ca efectul pelicular la curgerea curentului electric sa aiba un
rol doar de ordin secundar, in caz contrar, timpii de propagare pe traseele de
interconexiune integrate ar fi puternic dependente de frecventa sau de latimea
pulsurilor digitale vehiculate, facand astfel imposibila o analizd corecta de timing.
Minimizarea efectului pelicular pe un domeniu extins de frecventa se poate face in
mod eficient doar prin reducerea grosimii traseelor de metalizare pana la ordine de
marime comparabile cu adancimea de patrundere a curentului electric in materialul
conductor. Prin utilizarea unor pelicule foarte subtiri pentru nivelurile de metalizare
de pe placheta de siliciu se ajunge insa intr-o situatie in care pierderile in conductie
pe aceste niveluri devin importante, rezistenta electrica fiind cu atat mai mare cu
cat sectiunea materialului conductor este mai mica. Pentru scalarea agresiva a
dimensiunilor minime ale tranzistoarelor si cresterea frecventei maxime de operare,
practica a impus trecerea la niveluri de metalizare din cupru in locul celor din
aluminiu, folosite initial in tehnica circuitelor integrate. Din pacate, chiar si pentru
cupru, pierderile de putere la trecerea curentului electric raméan importante,
incompatibile direct cu metoda de distributie salfazica.

Referintele [12], [15] sau [41] prezinta o metoda prin care se intervine
activ pentru compensarea efectului rezistiv al traseelor de interconexiune (in
practica, al liniilor de transmisie). Este vorba despre utilizarea unor circuite
convertoare de impedantda negativa. Prin modul de conectare paraleld al acestor
circuite la liniile de transmisie, structura celulei elementare cu elemente de circuit
concentrate din modelul liniilor de transmisie ramane valabila si in cazul compensarii
pierderilor. O compensare activa serie a rezistentei traseelor (echivalenta cu
intercalarea in circuit a unor circuite rezistive echivalente de rezistenta
negativa avand acelasi modul cu rezistenta ce trebuie compensata) ar fi
dus la modificarea celulei elementare prin adaugarea de niveluri
suplimentare de intarziere (deci elemente echivalente reactive), respectiv
prin impunerea unei asimetrii cu privire la directia de propagare a
semnalului (deci a unor elemente echivalente neliniare).

Lucrarea [12] realizata de autor este prima care combina metoda de
distributie salfazica cu metoda de compensare a pierderilor, permitand
astfel realizarea distributiei la nivel de placheta de siliciu. Aceeasi referinta
a prezentat, de asemenea, o configuratie de unda stationara realizata pe
intreaga suprafata a circuitului integrat. Din nefericire, referinta nu a reusit sa
dezvolte un model teoretic complet (si eficient) pentru aceasta extensie
bidimensionald, la fel cum nici [44] sau [45], desi ele sunt cele ce introduc
conceptul de geometrie salfazica extinsa, nu ofera un model teoretic viabil pe baza
caruia inginerul proiectant sa fie capabil sa stabileasca setul de constrangeri
esentiale pentru sistem (impedanta caracteristica a structurii, constanta de
propagare si lungimea de unda a semnalului pe structura de transmisie, de unde
deriva impedanta de sarcind necesara crearii reflexiei totale cu conditie de gol la
generator, etc.).

In cazul realizarii unei distributii salfazice cu geometrie
generalizata, spre deosebire de toate celelalte tehnici neconventionale de
distribuire a semnalului de tact, orice punct din sistem, prin conectarea
directa la suprafata de distributie, va avea un semnal de tact aliniat corect
fata de semnalul de intrare, fara necesitatea utilizarii unor distributii locale
pentru actionarea efectiva a elementelor de sincronizare. Incarcarea
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capacitiva data de intrarile circuitelor actionate, fiind distribuita relativ
uniform pe aria circuitului integrat se poate considera ca facand parte din
capacitatea intrinseca a structurii. Cu alte cuvinte, capacitatea de sarcina
pentru semnalul de tact va fi parte integrantd, inseparabila, a retelei de
distributie de clock. In combinatie cu regimul de lucru cu unda stationara in
conditiile unei reflexii totale la capatul opus generatorului, acest lucru se
traduce intr-un nivel de putere necesara distributiei neglijabil, la nivel
teoretic independent de valoarea efectiva a capacitatii de sarcina. Practic, o
retea de distributie salfazicd integratd pe pastila de siliciu va necesita putere
electrica activa doar un etaj foarte mic (relativ la capacitatea totald ce trebuie
actionata) de amplificare, pentru circuitele de compensare a pierderilor in conductie
si, respectiv, pentru circuitele de gestionare si calibrare a retelei. Excluzand partea
de gestiune a retelei, comparatia facuta in [47] intre o retea clasica si una salfazica
lucrénd la circa 3GHz arata un raport de 50 - 60 intre puterile consumate - circa
60W pentru o retea clasica, respectiv putin peste 1W pentru cea salfazica, valoare
cu adevarat impresionanta.

Aplicata la nivelul intregului circuit integrat, distribuirea salfazica a
semnalului de tact, pe langa realizarea unei conditii de aliniere aproape
perfectd, permite practic reducerea puterii consumate pana la niveluri de
ordinul 10% - 40% din cea a unei retele conventionale, deci, luand
valoarea tipica de 50% din puterea totala pentru distributie de clock
uzuala, de 55% - 70% din puterile totale necesare initial implementarii
aceleiasi functii. Aceasta valoare practica este la acelasi nivel cu cea
teoretica, ideala (deci, asa cum a fost aratat, nerealizabild), pentru cazul
reducerii excursiei de tensiune a semnalului de clock la jumatate din cea
nominala!

Accentuarea intentionata a paragrafului anterior are rolul sa sublinieze clar
motivatia pentru cercetarea fintreprinsd fin cadrul doctoratului. Solutionarea
concomitentd a ambelor probleme capitale asociate retelelor de distributie de tact pe
circuitele de mare performanta (atat in viteza de procesare cat si in complexitate)
reprezinta un rezultat de valoare deosebita.

Teza actuald isi propune in continuare sa faca o fundamentare completa a
unei retele de distributie de tact salfazice la nivel de circuit integrat. Pentru aceasta
este necesara atingerea si rezolvarea catorva aspecte esentiale.

Primul aspect ce trebuie tratat este asigurarea unui mediu de propagare a
semnalului cu pierderi cat mai putine (in mod ideal nule). Aici nu este vorba doar
despre obtinerea unui circuit capabil sa asigure compensarea pierderilor
retelei ci si despre propunerea unei metode capabile sa asigure
compensarea automata, in mod continuu, a acestora. Fara aceasta
compensare automata, reteaua de distributie salfazica nu ar putea opera in
conditii reale de functionare in care parametrii de circuit variaza nu doar ca
urmare a procesului de fabricatie ci si ca urmare a modificarii tensiunii de
alimentare sau a temperaturii. Mai mult, un algoritm automat de
compensare permite scaderea timpului de punere la punct a sistemului la
capatul liniei de productie a pastilei de siliciu, prin eliminarea unei
eventuale proceduri de calibrare si optimizare post-fabricatie.

Al doilea aspect critic este crearea unui model teoretic coerent pentru
geometriile generalizate ale retelei de distributie salfazice, cel putin pentru
cazul unei suprafete de distributie. Modelul teoretic, asa cum a fost spus
anterior, trebuie sa permita oricarui inginer proiectant sa dezvolte o solutie
practica, adaptata tehnologiei si arhitecturii folosite in implementare.
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Analiza de mai sus a distributiei salfazice a neglijat un aspect important -
configuratia de unda stationarda converteste practic bugetul de nealiniere intr-o
variatie a amplitudinii semnalului de clock distribuit. Aceasta variatie insemna ca
elemente de sincronizare aflate la coordonate diferite pe suprafata circuitului
integrat for vedea o amplitudine diferitd pentru semnalul de comanda. Asa cum se
poate urmari in figura 1.18, amplitudinea semnalului urmareste o functie (cvasi)
periodicd (cosinusoidald pentru cazul cel mai simplu) cu dependenta de pozitia
punctului considerat fata de nodul generator de semnal. Din acest motiv, pentru o
functionare corectda a circuitului integrat cu o retea de distributie salfazica,
beneficiind de toate avantajele acesteia, este necesara descrierea unei familii
logice, cel putin pentru circuitele de sincronizare, capabile sa opereze cu
semnal de tact de amplitudine redusa, preferabil avand caracteristici
configurabile in functie de coordonatele fizice din sistem.

Aceste trei aspecte sunt cele necesare si suficiente solutionarii
retelei de distributie salfazice la nivel de circuit integrat, toate cele trei
fiind in stransa legatura unul cu altul. Se poate face observatia ca metoda
de compensare a pierderilor impreunda cu familia logica ce trebuie
dezvoltata reprezinta o categorie generala pentru orice geometrie de
sistem salfazic aleasa, in timp ce modelul teoretic constituie o situatie de
~nisa”, aplicabila geometriilor generalizate. S-au pus ghilimele in jurul
cuvantului nisa deoarece acesta trebuie inteles in sensul geometriilor de
circuit si nu in sensul numarului de circuite integrate unde este aplicabila o
structura generalizata.

Urmatorul capitol se va ocupa de aspectele generale - propunerea unui
algoritm de compensare automata a pierderilor, respectiv descrierea circuitelor
electronice necesare pentru compensarea pierderilor si a lucrului cu semnalul de tact
de amplitudine variabila.

Capitolul 3 va studia extensiile bidimensionale posibile pentru retelele de
distributie salfazice. Capitolul va dezvolta modelele teoretice si va indica solutii
practice concrete pentru realizarea structurii la nivel de circuit integrat.

In final, in capitolul de concluzii, se va face o sinteza a tuturor solutiilor noi
gasite In urma cercetarilor intreprinse.

1.6 Concluzii

Asa cum a fost aratat, reteaua de distributie de tact este o parte esentiala a
oricarui circuit integrat performant. Proiectarea corecta a unui circuit integrat nu se
incheie decat in momentul in care simularile dovedesc ca toate circuitele actionate
de catre semnalul de tact de pe intreaga arie de siliciu vor avea semnal de comanda
cu caracteristici conform cerintelor de proiectare.

Este important de subliniat ca efortul la care este supusa reteaua de
distributie de tact, si implicit efortul depus pentru proiectare ei corecta, se
mentine cel putin la acelasi nivel existent ca cel pentru versiunile
anterioare ale unui proiect, respectiv pentru generatiile anterioare de
proces de fabricatie. Acest efect este complet caracterizat pentru orice
circuit integrat prin functia obiectiv introdusa in acest capitol - produsul
dintre dimensiunea circuitului S(n) (asa cum a fost definita in [1]),
respectiv frecventa F de operare a sistemului. Acest produs S(n)-F, pentru o
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functie de circuit datia, se mentine cel putin constant, mai degraba
crescator, de la o generatie la alta a produsului.

Tot in acest capitol a fost definit un alt parametru specific pentru o
retea de distributie de tact - efortul per tranzistorul unitate din reteaua de
distributie de tact. Acest efort vine in stransa legatura cu produsul
mentionat anterior, fiind, de fapt, doua expresii diferite ale aceluiasi efect.

Cele doua definitii la nivel abstract echivalente pentru un sistem,
efortul per tranzistorul unitar, respectiv produsul S(n)-F, permit selectarea
acelei implementari in care valoarea absoluta a parametrului este mai mica.
Efectul final va fi operarea la frecventa dorita insa la putere disipata mai
mica - tinand cont de nivelul la care ajunge consumul de putere al retelei de
distributie din bugetul total de putere consumata este evidenta aceasta alegere.

Pentru proiectarea corectd a retelelor de distributie de tact trebuie stabilit
care va fi arhitectura folositéa cat mai devreme in planificarea proiectului - principii
clasice cum ar fi distributie cu buffere sau cu structura simetrica de tip H sau X, sau
principii alternative cum ar fi distributii rezonante, respectiv dacd se vor folosi
tehnici speciale pentru imbunatdtirea performantelor; cum a fost prezentat,
utilizarea nealinierii pozitive pentru semnalul de tact permite, cel putin pana la un
anumit punct, cresterea frecventei de operare a sistemului.

Referitor la retelele de distributie lucrand pe principii clasice (in care un
amplificator echivalent mare incarca si descarca capacitatea de sarcina la fiecare
tranzitie a semnalului de clock) a fost demonstrat ca oricat de bune ar fi
masurile luate pentru minimizarea skew-ului, tot timpul va exista un rest
necontrolabil, dat erorile de imperechere a elementelor active folosite in
circuitele amplificatoare din distributia de tact. Daca nu sunt luate in calcul
aceste erori si proiectarea retelei se face gresit (cu prea multe buffere) se
poate ajunge ca intregul buget de nealiniere sa fie consumat doar de
neimperecherea tranzistoarelor.

Cerintele din ce in ce mai stringente din ultima vreme cu privire la
performantele sistemelor digitale au impus si cateva solutii alternative de distribuire
a semnalului de tact cu mai multe posibilitati de optimizare a puterii consumate sau
a Tmbunatatirii alinierii. De exemplu, utilizarea unei excursii reduse de semnal
pentru distributia de tact permite reducerea importanta a puterii disipate in retea.
Este important de remarcat ca aceasta reducere de putere se refera doar la puterea
disipata in retea. Pentru situatiile concrete trebuie considerat si modul in care se
face reducerea excursiei de tensiune - de cele mai multe ori fiind vorba despre o
preluare a diferentei de tensiune pe circuite echivalente rezistive.

O posibilitate de a depasi limitarile impuse de erorile aleatorii de nealiniere
este folosirea retelelor de distributie cu realiniere. Pentru aceste solutii semnalul de
tact este trecut prin circuite suplimentare de intarziere reglabile. Ajustarea timpilor
finali de propagare se poate face fie automat, in bucla inchisa, fie pe baza unor teste
efectuate la prima punere in functiune a circuitului. In realitate, pentru ca si
circuitele de realiniere sunt afectate de erori aleatoare, nici sistemele cu realinierea
semnalului de tact nu pot asigura o crestere importanta a performantelor (sunt insa
justificate din punct de vedere comercial prin scaderea numarului de componente
respinse ca necorespunzatoare la capatul liniei de productie).

Un beneficiu important al retelelor rezonante este faptul ca puterea folosita
la actionarea lor este doar o fractiune din puterea folosita in retelele clasice. Acest
lucru rezultd din modul de recirculare a energiei intre elementele rezonante, reteaua
de distributie trebuind sa transfere putere doar pentru compensarea pierderilor.
Totusi, desi reusesc sa acopere o arie de siliciu mare cu un semnal care are
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proprietati de aliniere mult mai bune decat pentru retelele clasice, asa cum s-a
aratat, in continuare vor fi regiuni in care semnalul de tact va trebui distribuit de
factura clasica.

Asa cum a fost descris, cele mai bune rezultate se obtin Thsa cu ajutorul
retelelor de distributie salfazice, extinse pentru cazul acoperii unei suprafete
bidimensionale. Pentru ca aceasta solutie permite solutionarea concomitenta
a celor doua probleme majore cu care se confrunta domeniul distributiei
semnalului de tact, ele vor face obiectul studiului ce urmeaza.
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Capitolul 2

Distributia salfazica la nivel de circuit integrat

Intrucat referintele [44], [45] sau [12] au dezvoltat deja aparatul
matematic (destul de simplu) specific unei distributii salfazice, prezentul capitol va
face doar o scurta trecere prin principiile generale specifice sistemelor cu pierderi
neglijabile (realizabile la nivel de cablaje imprimate). Referintele amintite mai sus,
respectiv [43] permit familiarizarea cu relatiile specifice liniilor de transmisie.

Scopul principal al capitolului este extinderea la nivel de circuit
integrat a metodei de distributie salfazice pentru semnalul de tact, dincolo
de punctul unde a fost lasata in [12]. Dupa cunostintele autorului, referinta
citata anterior a fost prima care a propus acest tip de distributie direct pe
placheta de siliciu insa multe dintre aspectele practice, fara de care o
implementare reala ar fi nefunctional3, nu au fost acoperite.

De exemplu, s-a demonstrat o metoda de compensare a pierderilor liniilor
de transmisie integrate dar fara considerarea variatiilor parametrilor tehnologici
pentru structurile active si pasive folosite. De asemenea, un lucru esential ce nu a
fost tratat este necesitatea definirii unei metode robuste de eliminare automata a
pierderilor pe structura de distributie. Un astfel de algoritm trebuie sa functioneze
independent de interventia utilizatorului final pentru circuitul integrat, sa elimine in
mod continuu deriva termicd sau cu tensiunea de alimentare a conditiei de
compensare a pierderilor sau sa fie independent de calibrarea terminatiei liniilor de
transmisie necesara crearii configuratiei de unda stationara.

Fara o metoda de compensare automata, retelele de distributie salfazice pe
circuitele integrate ar fi utilizabile doare in conditii strict controlate, de laborator,
acoperind doar o nisa ingusta care, in plus, nu este neaparat in cautarea unei noi
solutii pentru distributia de clock. Rezolvarea compensarii direct pe placheta de
siliciu deschide un larg domeniu de aplicabilitate pentru distributia salfazica, facand-
o atractiva de exemplu pentru produsele de larg consum cum ar fi procesoarele
performante de putere redusa (destinate in special dispozitivelor mobile laptop,
tablete sau telefoane).

Ultimul element, neglijat complet de referinta [12], este descrierea unei
familii logice capabile sa lucreze cu semnalul de tact distribuit. Prin modul de
formare a semnalului de clock in reteaua de distributie, daca portile logice de
sincronizare nu sunt corect proiectate, este posibila pierderea avantajului major al
configuratiei salfazice si anume functionarea perfect in faza a sistemului, pe distante
foarte mari. Circuitele digitale standard necesita un semnal de tact de amplitudine
bine determinata iar daca nivelul de tensiune al semnalului de clock se modifica fara
0 ajustare corespunzatoare a parametrilor portilor logice se va produce o conversie
a variatiei de amplitudine in variatie de faza, deci in nealiniere a momentelor de
comutare intre diferite puncte ale circuitului integrat.
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In cele ce urmeazd, dupd scurta descriere a principiului, se vor prezenta
solutiile absolut necesare pentru implementarea practica a unei retele de distributie
salfazice: metoda de compensare automatd a pierderilor in conductie pe liniile de
transmisie, circuitul activ utilizat efectiv pentru compensarea pierderilor, respectiv
familia logicd necesara operarii cu niveluri de semnal de tact de amplitudine
variabild in functie de coordonata de pozitie in sistem.

2.1 Conditii generale pentru distributia salfazica

Asa cum a fost prezentat in [44] sau [12], [14], functionarea in conditii
salfazice presupune existenta unei linii de transmisie cu pierderi foarte mici (in mod
ideal nule) la capatul careia se creeaza o conditie de reflexie totald. Configuratia de
unda stationara ce se stabileste in aceasta linie, pentru o functionare salfazicg,
trebuie sa prezinte un ventru de tensiune in nodul generatorului. La nivel teoretic,
configuratia de unda stationara se poate determina pe baza solutiei ecuatiilor
diferentiale asociate unei linii de transmisie ideale, infinit de lungi [43], [12], [14],
[44]:

uix,t)=U5 -e7@t eV X L UR . el 0t eV X (2.1)
y=a+j-B (2.2)

in relatile de mai sus se prefera tratarea in domeniul complex deoarece
formalismul matematic este simplificat. Parametrul x reprezintd coordonata
punctului considerat pe linia de transmisie pentru evaluarea solutiei ecuatiilor
diferentiale, masurat dinspre generator spre sarcind. Parametrul y reprezinta
constanta de propagare a semnalului pe linia de transmisie considerata. Partea reala
a a constantei de propagare determind nivelul de atenuare al semnalului, respectiv
partea imaginara B reprezintd constanta de faza. Pentru o linie de transmisie cu
pierderi neglijabile, partea realda a constantei de propagare este de obicei neglijata
[43]. Semnul ,-" din relatia (2.1) de la exponentiala pentru unda directa, desi pare
sa indice o propagare dinspre sarcina spre generator, este totusi corect. Se poate
observa ca amplitudinea undei directe va scadea cu un factor exponential dependent
de constanta de atenuare g pe masura cresterii distantei fatd de generator.

U si U reprezintd amplitudinile pentru undele de tensiune directe,
respectiv reflectate, masurate in punctul de coordonata 0 (la generator). Directia de
propagare pentru unda directd este in sensul cresterii coordonatei de pozitie.

Asa cum a fost amintit, metoda de distributie salfazica presupune crearea
unei conditii de reflexie totald la capatul opus generatorului. Pentru linia
consideratd, reflexia totald este asigurata de catre o sarcind pur reactiva. Jinand
cont de faptul ca linia este cu pierderi neglijabile, amplitudinea undei reflectate va fi
egald cu amplitudinea undei directe: Uy,” = U,R = U,, solutia ecuatiei diferentiale
putandu-se simplifica:

u(x,t)=U, ~(ej"“ e TBx y elwtie) ~e””) (2.3)

u(x,t)=U,-e’®t ~(e‘j‘B‘X +el® ~ej‘B‘X) (2.4)
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Este important de remarcat in relatia (2.3) faptul ca a fost introdus un
defazaj @ in unda reflectatd. Acest defazaj, in prima faza considerat arbitrar, este
dat de catre valoarea efectiva a impedantei de sarcind ce asigura conditia de reflexie
totala.

Fortand un factor comun depinzdnd de jumatatea defazajului ¢ pentru
simetrizarea termenilor din paranteza si facand trecerea de la exprimarea
exponentiald la cea trigonometrica pentru termenii din paranteza, va rezulta pe baza
unor calcule elementare:

'-(a)~t+£] _J:Q . j.ﬂ .
u(x,t)=U, -e 2/ le 2. kX e 2. )b (2.5)
jlowt: @
u(x,t)=2-U, -e ( 2J~cos(5~x+%} (2.6)

Se observa ca termenul ce impune comportarea in domeniul timp din relatia
(2.6) este complet independent de variabila de pozitie x. Din aceasta conditie deriva
practic avantajul distribuirii salfazice a semnalului de tact. Independenta fata de
coordonata de pe linia de transmisie se traduce practic in zone discrete, dar extinse,
in care variatia temporald a semnalului de clock este sincrona in orice punct, diferind
doar amplitudinea, ce descrie o forma cosinusoidald. Functia descrisa in (2.6) este o
functie periodica n spatiu, cu perioada data de constanta de propagare B, cu alte
cuvinte, descrie o configuratie de unda stationara. Punctele de minim ale tensiunii
de linie sunt determinate de zerourile cosinusului din relatia anterioara si separa
domeniile discrete de faza. Se constata ca la trecerile prin zero ale cosinusului,
semnul amplitudinii semnalului se modificad, rezultand un salt brusc de faza de 180
de grade. Situatia a fost deja ilustrata in primul capitol, in figura 1.18.

O conditie de proiectare pentru reteaua de distributie salfazica a semnalului
de tact este ca defazajul ¢ introdus la reflexia de la sarcind se fie ales de asa
maniera incat primul ventru al configuratiei de unda stationard sa corespunda
originii sistemului.

Daca pierderile liniei de transmisie nu mai pot fi neglijate, configuratia de
unda stationara va fi afectatd, mai ales in ceea ce priveste conditia de faza
constanta [44], [14]. Asadar, considerand pierderi in conductie ce nu pot fi
neglijate, insa suficient de mici pentru a face posibile unele aproximari, se
poate scrie [14]:

u(x,t)=Ug .e7ot .g0x g7 hx YR .gl0t gax . glhx (2.7)
US =U,-e299.eJ¢ (2.8)

u(x,t) = Uy - ej «(wu%) e X, efj {B ‘X+§] +e20%  g-2ad ej {B ‘X%j (2.9)

In relatiile de mai sus, d reprezintd lungimea total3 a liniei. Tindnd cont de
faptul ca pentru a ajunge din nou la generator unda reflectatd parcurge de doua ori
intreaga lungime a liniei de transmisie, relatia (2.8) devine evidenta. Cum s-a
precizat, constanta de atenuare g se considera suficient de mica astfel incat sa fie
posibila urmatoarea aproximatie pentru termenul din paranteza anterioara [14]:
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u(x,t) =~ Up - ej'(w't%j e Ix . efj'(ﬁ‘“%] +(1-2-a-(d-x)- ej{ﬁ"”%] (2.10)
u(x,t)=Up - ej{wﬂg] e X eij{B‘X%J + ej{B‘X%J _
(2.11)
-U, - ej{w»ﬁ%] .e9%.2.q. (d B X) . eJ'{B»XJr%]

Folosind relatiile (2.5) si (2.6) si relatia lui Euler pentru trecerea la functii
trigonometrice, ecuatia (2.11) poate fi prelucrata in continuare [14]:

u(x,t)=2-U, e ~ej‘(w‘t+%) -cos(ﬁ X+ QJ -
2 (2.12)
T DO
u(x,t)=2-U, -e?. ej{w‘“%] . COS(B X+ %J B
~2.a-(d-x)-Uy €. ej{wﬂgj : cos(B X+ %) - (2.13)
j,(w.ng

~2-j-a-(d-x)-Uy-e . e 2)-sin(ﬁ-x+‘§]

In ultima relatie de mai sus s-a ficut separarea intre partea reald si cea
imaginara pentru a se putea determina efectul asupra defazajului introdus in
configuratia de unda stationara de catre atenuarea liniei. Deoarece valoarea lui g s-a
considerat mica se va neglija termenul real dependent de constanta de atenuare.
Diferenta de faza A@ este datd de catre argumentul functiei pentru tensiunea de
linie [14]:

AQ = arctg(zn;gzgj 3;) (2.14)

sin(ﬁ - X+ %]

Ap = —arctg|a-(d - x)- (2.15)
cos(ﬁ - X+ %]
Agoz—a-(d—x)-tg(ﬁ~x+%j (2.16)

In conditiile in care constanta de atenuare este de valoare mica relativ la
structura practica, relatia (2.16) obtinuta prin aproximarea functie arctg() pentru
valori foarte mici ale argumentului este suficient de precisa. Functia obtinuta cu
aproximarile facute este pseudoperiodica, avand o frecventa spatialda dubla fata de
cea a tensiunii de linie (dependenta amplitudinii defazajului de pozitia pe linie face
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ca relatia sa nu fie perfect periodica) [14]. Mai mult, (2.16) este nedeterminata
tocmai in punctele de minim ale configuratiei de unda stationara - in cazul practic,
tranzitiile de faza in aceste puncte nu vor mai fi bruste, fiind afectate de atenuarea
liniei [14]. Neglijand efectul functiei tangentd, se observa ca eroarea de aliniere
(defazajul introdus) este cu atat mai mare cu céat punctul inspectat este mai aproape
de nodul generator [14], de coordonate x = 0, concluzie similara cu [44].

Relatia anterioara poate sa fie folosita pentru constrangerea
atenuarii maxime tolerate pentru o linie de distributie salfazica integrata.
De exemplu, considerand o lungime totala d a liniei egald cu un sfert din
lungimea de unda A a semnalului distribuit (insemnand o configuratie de
unda stationara cu un ventru in nodul generatorului si cu un nod de
tensiune la sarcind, aceasta fiind un scurt circuit) si impunand o nealiniere
maxima acceptata de 1% din perioada semnalului de tact (10ps pentru un
semnal de 1GHz), constanta de atenuare trebuie sa fie cel muit
8:n1/(100-A). Pentru o lungime de unda 20mm (compatibila cu dimensiunile
circuitelor integrate), valoarea maxima a constantei de atenuare poate sa
fie maxim 12.5m™! [14].

Considerand doar pierderi rezistive suficient de mici incat sa permita
aproximari rezonabile, constanta de atenuare se poate estima pornind de la
contanta de propagare y [43]:

y = \/R+]wL]wC (2.17)

y=v(-wf-L.C-J1-j- — L (2.18)
y=y{(j-of-L-C- [1 j mj (2.19)

:_\f”w [ C-a+j B (2.20)

R |C L
a=—-,|— w- L Ze =.,|—= .
> \1 2-ZC B = c C (2.21)

In relatiile anterioare, termenii R, L si C reprezintd parametrii lineici ai liniei
de transmisie iar Z. este impedanta caracteristica. Presupunand o linie de transmisie
integrata construitd pe ultimul nivel de metalizare intr-o tehnologie de 130nm [48],
avand latimea de 20um, cu distanta pana la nivelul conductor inferior de 0.6um,
impedanta caracteristica ideald rezulta in jur de 5Q. Procesul de fabricatie selectat
are pentru ultimul nivel de metalizare o rezistenta specifica per patrat in valoare de
25mQ. Prin considerarea latimii liniei de transmisie de 20um, rezistenta lineica
estimata este de 1.25kQ.

Folosind valorile de mai sus si ecuatia aproximativa pentru
constanta de atenuare din relatiile (2.21), rezulta in tehnologia de 130nm
aleasa o atenuare de 125m™?, adica o valoare de 10 ori mai mare decit cea
considerata anterior pentru o functionare corecta salfazica.

Calculul anterior arata clar necesitatea compensarii pierderilor
liniilor de transmisie integrate in vederea construirii unei retele de
distributie de clock salfazice direct pe placheta de siliciu.
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2.2 Linia de transmisie cu pierderi compensate

Asa cum a fost aratat anterior, comportarea salfazica a liniilor de transmisie
realizate la nivel de circuit integrat necesita minimizarea partii reale a constantei de
propagare, altfel, conditia de distributie in faza a semnalului de tact nu mai poate fi
atinsa. Pentru cazul general, constanta de atenuare, reprezentand partea reald a
constantei de propagare, depinde de toate sursele de pierderi din sistem.

Componenta principala pentru liniile de transmisie construite pe chipul de
siliciu este rezistenta specificd mare a traseelor de interconexiune. Un efect
secundar ce intervine este dat de adancimea de patrundere a curentului electric,
dependenta de frecventa semnalului distribuit. Pe langa acestea mai intervin gi
pierderile in dielectricul folosit ca suport pentru propagarea undelor
electromagnetice - date de tangenta unghiului de pierderi a dielectricului precum si
de curentul static de scurgeri prin materialul izolator [43], [48], [49]. Nu in ultimul
rand, o alta sursa importanta este sarcina de clock actionata de distributia salfazica,
formata majoritar din porti de tranzistoare MOS. Acest din urma efect devine cu atat
mai important cu cat grosimea oxidului folosit la construirea portii este mai mica,
deci odatd cu avansarea tehnologiilor de fabricatie spre dimensiuni litografice din ce
in ce mai fine [2], [23], [29]. Cu cat grosimea grilei este mai mica, cu atat curentul
de scurgeri este mai important. Mai mult, manifestarea acestui curent este puternic
dependenta de temperatura [48], [49], o eventuald compensare a lui trebuind sa fie
adaptabila in functie de conditiile efective de lucru pentru circuitul integrat. Toate
aceste efecte mentionate anterior apar la propagarea undei electromagnetice pe
linia de transmisie (in fapt, un ghid de unda). Pentru un sistem real mai intervin in
plus si pierderile prin radiatie.

La frecventele uzuale de lucru, pentru o linie de transmisie fabricatd pe
circuitul integrat, atat efectul pelicular, dat de adancimea de patrundere a curentului
electric, cat si tangenta unghiului de pierderi pentru materialul dielectric pot sa fie
neglijate intr-o prima aproximare. Chiar daca prezinta o dependenta de
frecventa si deci in modelul echivalent ar trebui considerate ca elemente
rezistiv-reactive, prin operarea retelei de distributie salfazice in regim
armonic, fara componente spectrale importante la alte frecvente decat cea
distribuita, ambele efecte sunt asimilabile prin simple rezistente sau
conductante de valoare fixa. O eventuald schimbare a vitezei de functionare
pentru circuitul integrat se va traduce prin modificarea valorii considerate
in model.

Folosind pentru liniile de transmisie un model echivalent cu parametri
concentrati, specific pentru un mod de propagare (cvasi) transversal
electromagnetic [43], sursele de pierderi amintite anterior vor fi inglobate in
elementele de circuit rezistenta serie, respectiv conductantd, sau rezistenta paralela.
Figura 2.1 arata structura pentru celula elementara generald, incluzdnd toate
efectele amintite anterior. Desi figura a considerat elemente de circuit distincte
pentru capacitatea si conductanta specifice materialului dielectric folosit la
constructia liniei de transmisie — C si G, respectiv pentru sarcina actionata de catre
reteaua de distributie a semnalului de tact — Cs si G, tratarea teoretica ce urmeaza,
pentru simplitate, va considera ambele efecte inglobate in parametrul corespunzator
C sau G. Parametrii R, L, C, G trebuie intelesi ca parametrii lineici, reprezentand
valori normate la unitatea de lungime. Factorul d/ din figurd reprezinta astfel
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2.2 - Linia de transmisie cu pierderi compensate 49

lungimea celulei elementare si face trecerea de la parametrii lineici la valorile
efective ale componentelor din celula elementara.

—_ I ® ®
R-dl L-dl

Gdll —ca —— Cedl

Fig. 2.1 Celula elementara RLCG pentru linia cu pierderi compensate

Toate notatiile introduse in subcapitolele urmatoare pentru tratarea teoretica
vor fi mentinute cu aceeasi semnificatie pe tot cuprinsul demonstratiilor. In general,
absenta indicilor suplimentari celor cu inteles consacrat va arata o marime afectata
de erori sau asupra careia nu se poate interveni in conditii normale de utilizare. De
multe ori Tnsa, prima introducere a unei marimi nu va avea indice, chiar daca in final
va fi ajustabila. Indicele 0 specificda un parametru ajustabil la valoarea lui teoretica.
Indicele I denotda valoarea parametrului ajustabil pentru cazul in care linia de
transmisie ar fi ideala, fara pierderi.

2.2.1 Constanta de propagare pentru linia cu pierderi compensate

Pe baza modelului echivalent se va putea scrie relatia pentru constanta de
propagare y [43]:

y=JR+j w-L)G+j-w-C) (2.22)

Pentru a evidentia constanta de atenuare a liniei si a determina conditia de
compensare, relatia (2.22) trebuie prelucrata suplimentar astfel incat sa se separe
modulul, respectiv faza constantei de propagare (demonstratia completa se gaseste
in anexa Al):

y=yR G-w?-L-C+j w-(L-G+R-C) (2.23)
y=ya+jb (2.24)
a=R-G-w?-L-C b=w-(L-G+R-C) (2.25)
larctg(%j (2 26)

J .

y =%a?+bp%.e 2

In mod ideal, constanta de propagare trebuie s& fie un numar pur imaginar,
metoda de compensare a pierderilor trebuind practic sa anuleze partea reald
rezultatd din relatia (2.26). Aceasta abordare a fost folositd n [12]. Trebuie
mentionat cd existd si alte variante prin care pierderile unei linii de transmisie
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50 Distributia salfazica la nivel de circuit integrat - 2

integrate pe placheta de siliciu pot fi compensate. De exemplu, metoda introdusa in
[15] presupune minimizarea modulului constantei de propagare rezultand o
reducere atat a pierderilor (prin scaderea constantei de propagare) cat si o crestere
a vitezei de propagare prin micsorarea constantei de faza. Anularea completa a
modului va duce la o viteza infinitd pentru unda electromagnetica transportata si ar
constitui de fapt o conditie de oscilatie, metoda fiind astfel asimilabila retelelor de
distributie rezonante. Referinta [41], desi nu spune in mod explicit, foloseste acest
principiu.

Intrucat metoda din [15] presupune existenta in celula elementara a liniei
de transmisie a unei conductante destul de mari ca valoare, data de curentii de baza
specifici celulei logice de sincronizare folosite, utilizarea ei in tehnologii MOS, in care
incarcarea liniei este preponderent capacitiva, nu este direct posibila.

Procesarea elementara pentru separarea si anuldrii partii reale a relatiei
(2.26) va conduce la obtinerea conditiei de compensare a pierderilor pentru linia de
transmise, determinate si in [12]:

arctg(gj =(2-k+1)-n =b=0 (2.27)
w-(L-G+R-C)=0 (2.28)
G, =—¥ (2.29)

Conditia obtinuta in relatia (2.29) reprezinta conditia ideala de
compensare - daca egalitatea este indeplinita in mod exact, linia de
transmisie rezulta fara atenuare. Din acest motiv s-a folosit indicele 0 pentru
conductanta de compensare G,. Tindnd cont ca toti ceilalti parametri de circuit ce
intervin in relatie sunt reali si pozitivi (corespund unor efecte fizice precise), pentru
compensarea pierderilor este necesara simularea unei conductante negative cu
ajutorul unor elemente de circuit active.

O precizare importanta este faptul ca relatia (2.29) denotda o conductanta
lineica, adica un parametru distribuit. Pentru cazul practic al unei linii de transmisie
integrate pe pastila de siliciu nu este posibila realizarea directéd a unei conductante
negative distribuite. Similar felului in care a fost construita celula pentru modelul
echivalent cu parametri concentrati pentru linia de transmisie, conductanta negativa
distribuita se poate construi in circuitul integrat prin amplasarea de-a lungul liniei, la
intervale regulate, a unor celule ce vor simula impedanta negativa necesara.

Inlocuind relatia (2.29) in formula pentru constanta de propagare se obtin
in final valorile pentru constantele de propagare y, si de faza B, compensate:

2.
yo=J‘\/RLC+‘°2‘L'C=1~Bo (2.30)
2.
Bo=\/RLC+w2~L-C (2.31)
N R?
Yo=J-.|w ~L~C-[1+w2.L2J (2.32)

1 . L
y0=y14/1+§ yi=j w-JL-C Q:wT (2.33)
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Este interesant de observat in relatiile anterioare legatura ce exista intre
constanta de propagare y, pentru linia compensatd si constanta de propagare y;
pentru linia ideala, fara pierderi. Termenul Q reprezinta factorul de calitate pentru
celula elementara.

In practici, fara o masura activda de ajustare si mentinere a
parametrilor functionali pentru circuitul de simulare al conductantei
negative, conditia ideala de compensare este dificil de mentinut indiferent
de caracteristicile de proces rezultate in urma fabricarii sau de parametrii
utilizare (tensiune de alimentare, temperatura sistemului). Din acest motiv,
este utild evaluarea efectului unei mici devieri relative £ in valoarea
conductantei negative asupra constantei de propagare pentru linia de
transmisie folosita - in aceasta situatie se va vorbi despre o linie partial
compensata sau dezacordata. Folosind notatiile introduse anterior pentru
constanta de propagare compensata perfect y,, constanta de faza B, si pentru
factorul de calitate Q se va obtine pentru constanta de propagare partial
compensata y:

G=G, (1-¢) (2.34)

Y =Yo -,fl—ﬁ (2.35)

Tinand cont de faptul ca eroarea relativa € este de valoare mica, in relatia
anterioara este posibila aproximarea termenului de sub radical. Separand si partea
reald de cea imaginara se va obtine:

1vJ. 147
v=vo-,/1€-1++JQ2Q=Vo-[1§~1++JQ?] (2.36)

£ 1 . E
Y:YOA(1_241+Q2_J.2A1+QQ2J (2.37)

£ Q
2 1+Q?

Yo=1J-Bo Yy =Bo +J"Bo‘[1 £ ! ] (2.38)

T2 1407

Demonstratia cu pasii intermediari se poate urmari in anexa A1, in sectiunea
pentru constanta de propagare partial compensatd. Relatiile (2.38) pun in
evidenta faptul ca in cazul unei compensari partiale pentru linia de
transmisie, constanta de propagare va cuprinde din nou si un termen de
atenuare. Daca dezacordul de compensare este de valoare redusa, prin
dependenta directa de eroarea relativa, si constanta de atenuare (partea
reala a constantei de propagare) va fi de valoare redusa.

2.2.2 Impedanta caracteristica pentru linia compensata

Urmatorul parametru important pentru linia de transmisie ce se obtine prin
compensarea pierderilor este impedanta caracteristica Z.. Preluand rezultatul clasic
pentru impedanta liniei de transmisie [43] si aplicand conditia de compensare ideala
(2.29) se poate scrie (similar cu [12]):
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R+j w-L
Z0= |2
¢ \G+jw-C (2.39)
(2.40)

(2.41)

(2.42)

Din nou, pasii intermediari prin care a fost obtinuta relatia (2.42), impreuna
cu tot restul relatiilor pentru impedanta caracteristica pot fi urmariti in anexa Al. Se
aminteste faptul ca indicele I denota valoarea pentru linia ideald - in acest caz fiind
vorba de impedanta caracteristica ideald Z;.

Un aspect interesant pentru impedanta caracteristica astfel obtinuta
este prezenta partii imaginare in compunerea ei. Tinand cont de semnul ,,—
” din fata numarului imaginar j si de dependenta de pulsatia w a factorului
de calitate Q, se poate trage concluzia ca impedanta va avea un caracter
rezistiv - capacitiv. Un corolar al acestui lucru este acela ca si impedanta
de sarcina pentru folosirea liniei in regim adaptat va trebui sa aiba acelasi
caracter - practic, terminatia pentru regimul adaptat va consta dintr-o
combinatie serie RC, usor integrabila la nivel de circuit integrat.

Deoarece linia de transmisie, chiar in prezenta sistemului de control
al pierderilor poata sa nu fie perfect compensata, se poate evalua si
impedanta caracteristica a acesteia in prezenta dezacordului din relatia
(2.34):

B R+j-w-L
ZC_\/GO-(1—6)+j~a)-C (2.43)
(2.44)
(2.45)

Pentru ca eroarea relativda de compensare £ este mica, se vor putea face
unele aproximari rezonabile:

1+j-Q

Ze~rZrp-|1+E-
c co 1.2 (2.46)
£ 1 . & Q
ZCzZCO'(1+2'1+Q2+ '2.1+Q2J (2.47)
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€ 1 . £ Q
ZCQZCO'(“Z‘HQM“ 'z‘HQzJ (2.48)
: Q
e 1 e 2.49
ZC:ZCO' 1+51+Q2 -e ( - )

Inspectand relatiile (2.48) sau (2.49), se constata ca eroarea de
compensare a pierderilor afecteaza atat modulul cat si faza impedantei
caracteristice.

2.2.3 Conditia de reflexie totala la sarcina pentru linia compensata

O cerinta importanta pentru o retea de distributie construita dupa principiul
salfazic este crearea unei conditii de reflexie totala la capatul opus generatorului.
Fara aceasta reflexie totald, configuratia de unda stationara ce se stabileste nu va
prezenta portiuni extinse in care semnalul de tact va prezenta aceeasi faza. Pentru
linia de transmisie fara pierderi, conditia de reflexie totald se traduce in utilizarea
unei impedante de sarcind pur reactive, eventual o conditie de gol sau de scurt
circuit [43]. Aceasta situatie nu mai e valida in momentul compensarii pierderilor in
conductie - asa cum a fost remarcat anterior, linia astfel obtinuta va avea o
impedanta caracteristica rezistiv-capacitiva.

Conditia de reflexie totala impune pentru coeficientul de reflexie un modul
egal cu unitatea.

S22

- rl=1
Z+2Zc 171 (2.50)

.....

impedantele normate in exprimarea coeficientului de reflexie [43]) se poate scrie:

r+j-x-1 4
r=—==- - - £
r+j-x+1 z Zc (2.51)

in relatia anterioard, r reprezintd componenta rezistivd normati a
impedantei iar x reprezinta partea reactiva normata. Trebuie precizat clar
ca atat partea rezistiva cat si cea reactiva normate depind in acelasi timp
de partea reala si de cea imaginara a impedantei de sarcina deoarece
impedanta caracteristica nu este pur rezistiva. Urmarind calculul in anexa A1,
conditia ca modulul coeficientului de reflexie sa fie unitar se reduce la urmatoarea
relatie:

(r-1F+x? =(r+1F +x? (2.52)

Aceasta relatie este posibila doar daca impedanta normata are un
caracter pur reactiv, cu alte cuvinte doar daca partea reala a impedantei de
sarcind normate este nula. Pornind de la expresia pentru impedanta normata se
ajunge in final la conditia de reflexie totala pentru linia compensata:
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 R+j-X
=Rt Xe (2.53)
R__Xc X
X~ R (2.55)

Relatia finala (2.55) reprezinta conditia de realizare a reflexiei totale
la capatul liniei de transmisie compensate perfect (a fost determinata prin
alta metoda si in [12]). Este necesara aici o discutie cu privire la modalitatea in
care poate fi creata o astfel de sarcina in cazul practic. Tinand cont ca impedanta
liniei Z¢; are un caracter rezistiv - capacitiv, valoarea efectiva a lui X, dat
de partea capacitiva, va fi negativa. Cu aceasta, raportul dintre rezistenta,
respectiv reactanta sarcinii pentru reflexie totala trebuie sa fie pozitiv. Un
aspect care nu e evident la prima vedere este dependenta de frecventa de
functionare a conditiei de reflexie totalda. Prin dependenta termenilor
reactivi X si Xc de pulsatia semnalului de tact se constata ca aceasta
conditie, odata indeplinita, poate fi mentinuta strict la o singura frecventa.
Chiar prezenta armonicilor semnalului de clock (de exemplu in situatia in
care semnalul se apropie de o forma trapezoidald) duce la incalcarea
conditiei si distorsionarea configuratiei de unda stationara.

In implementarea cea mai simpla, acest lucru se traduce intr-o
sarcina de tip rezistiv - inductiv, o combinatie serie RL. Din punctul de
vedere al unui circuit integrat acest lucru este important deoarece ofera
posibilitatea construirii impedantei de sarcina direct pe pastila de siliciu.
Chiar daca performantele uzuale in ce priveste factorul de calitate al
inductoarelor integrate lasa de dorit, prin simplul fapt ca sarcina pentru
reflexie totala necesita o combinatie serie de tip RL factorul de calitate
scazut al inductorului devine nerelevant.

Mai mult, valoarea pozitiva a raportului dintre partea rezistiva si cea
reactivd se poate mentine si cu o combinatie de rezistenta negativa si o
capacitate. Aceasta metoda aduce cateva avantaje suplimentare deosebit
de importante - posibilitatea ajustarii electronice a valorii efective,
respectiv arie ocupata redusa. Ajustarea impedantei este critica intr-un
sistem real afectat de deviatii ale parametrilor de proces de fabricatie, de
tensiunea de alimentare sau de temperatura. Fara aceasta posibilitate,
chiar circuite integrate din acelasi lot nu vor putea fi folosite
interschimbabil, fiecare avand o frecventa usor diferita la care se asigura
reflexia totala. Mai mult, prin ajustarea pe chip a valorii impedantei de
sarcind, reteaua de distributie salfazica poate fi utilizata pentru un domeniu
extins al frecventei de tact, in functie de cerintele aplicatiei.

Valoare partii rezistive negative a impedantei se poate ajusta pe
placheta de siliciu prin folosirea unei celule active cu aceeasi topologie ca
cele necesare compensarii pierderilor liniei folosindu-se echivalenta dintre
conductanta si rezistenta. Capacitatea ajustabila prin control electronic se
poate construi folosind capacitatea unor jonctiuni polarizate in sens invers
sau capacitatea de poarta ale unor tranzistoare MOS. In ambele cazuri,
modificarea valorii capacitatii se face prin controlul tensiunii de polarizare
in curent continuu.

Implementarea cu ajutorul unei jonctiuni semiconductoare polarizate invers
are nevoie de o arie de siliciu mai mare, insa, pentru ca valoarea tensiunii de

BUPT



2.2 - Linia de transmisie cu pierderi compensate 55

polarizare este relativ ridicatd, dependenta valorii capacitatii de amplitudinea
semnalului de tact este redusa. Cealalta varianta are avantajul ocuparii unei arii mai
mici datoritd valorii specifice mai mari (datd de grosimea mica a oxidului de grild).
Dezavantajul folosirii de capacitoare MOS deriva din valoarea redusa a tensiunii de
prag in comparatie cu amplitudinea semnalului de clock, rezultdnd o variatie
dinamica a valorii instantanee a capacitatii in functie de nivelul momentan de
tensiune la care se gaseste semnalul distribuit, cu efect in distorsionarea semnalului
reflectat la capatul dinspre sarcina al liniei de transmisie.

Se constata ca pentru o functionare corecta salfazica si valoarea
impedantei de sarcind ce asigura reflexia totala trebuie ajustatd, in caz
contrar si ea va fi afectata de erori rezultate in urma devierii de la conditiile
nominale de operare. Pentru un dezacord usor atat in partea rezistiva g
cat si in cea reactiva dy se poate scrie:

R=Ry ‘(1+5R) X =Xp '(1+ 5)() (2.56)
Z=R+j-X (2.57)
Op Ry +Jj-0x-X .
Z=Zo-(1+ R OZJ X 0] Zo=Ry+J-Xp (2.58)
0

Deoarece tehnica propusa in aceasta lucrare pentru compensarea
pierderilor liniei de transmisie necesita modularea impedantei de sarcina in
jurul valorii nominale (detaliata ulterior), in cele ce urmeaza se prezinta
efectul procedurii de modulare:

Z,=[1+p)-z (2.59)
zm:zo.[1+u+5R'R0”'5X'X0] (2.60)

ZO
z, =(1+m) -z, m— s+ R RotJ 0xXo (2.61)

Zo

In relatiile de mai sus y reprezintd deviatia relativd momentand a valorii
impedantei efective de sarcina. Prin inglobarea termenilor de eroare de dezacord in
termenul de modulare se obtine parametrul m conform relatiei (2.61), numit de
modulare sau dezacord. Din nou, acest parametru m poate sa fie interpretat ca o
deviatie momentana (doritd sau nu) de la valoarea impedantei de sarcing, aici fiind
insd vorba despre impedanta perfect adaptata pentru producerea conditiei de
reflexie totald Z,. Trebuie spus ca pentru cazul tipic de utilizare (cand linia de
transmisie este aproape de conditia de compensare, respectiv de cea salfazica),
ambii termenii introdusi anterior y, respectiv m, sunt de valori mici, ce permit calcul
aproximativ in anumite situatii. Deoarece valoare lui m este complexd, pentru
simplitatea calculelor ulterioare se va face notatia din relatia (2.62).

m=mg + j-my (2.62)

In relatia anterioard trebuie observat ci partea imaginard a
coeficientului de modulare nu este independenta de eroarea partii rezistive
a sarcinii d; desi asa ar parea la prima vedere. Nu trebuie uitat ca in relatia
(2.61), impedanta de sarcina Z, este un numar complex.
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Admitand modularea sarcinii dupa relatia (2.59), este interesant de studiat
si efectul asupra conditiei de reflexie totald (calculul complet se gaseste in anexa
Al):

Z,=(1+p)-R+j-(1+p)-X (2.63)
Ry =(1+p)-Z X =(1+p)-X (2.64)

Ry _ Ry-(1+p)-(1+5g)

X Xo-(1+p)-(1+0y) (2.65)

%z_%.(u@ - 5y) (2.66)

2.2.4 Conditia de reflexie totala pentru configuratia salfazica

Pentru crearea configuratiei de unda stationara salfazica, pe langa
asigurarea reflexiei totale la sarcina liniei de transmisie mai trebuie indeplinita si
conditia de gol - ventru de tensiune - in nodul generatorului. Sarcina necesara
pentru crearea undei stationare se poate determina cunoscand valoarea dorita
pentru coeficientul de reflexie I, la capatul liniei de transmisie. Aceasta trebuie
cunoscutda nu doar in modul (care rezultd imediat din conditia de reflexie totald) ci
si in faza. Avand indeplinitd conditia de reflexie totald si cunoscand coeficientul de
reflexie necesar la capatul opus punctului de injectie a semnalului se va putea
determina si valoarea efectiva a impedantei de sarcina.

Pornind de la ecuatia pentru impedanta Z; vazuta la intrarea liniei de
transmisie in functie de impedanta de sarcina Z,, cea caracteristica Z. si de distanta
de la sarcind la generator d, se poate determina valoarea exacta a coeficientului de
reflexie necesar [43]:

Zy=2c- (Zo +2Zc)-€"9 +(2p-Zc)-e D= Z-Zco (2.67)
(Zo+2c)-e?-(2p-2c) e’ Z+Zco '
1+, -e2vd 1+T, _2vd

Zy=Zc- 0 =2 d Iy=1,-e° (2.68)

1-r1,-e2vd 1-1,

In relatia anterioard, termenul introdus, Iy, reprezintd coeficientul de
reflexie datorat sarcinii, vazut in nodul generatorului. Impunerea conditiei de gol in
nodul de intrare se traduce printr-o valoare infinita pentru impedanta Z,

determinata de sarcind in punctul de intrare in linia de transmisie. Folosind relatiile
(2.68) si conditia de gol, se va obtine pentru coeficientul de reflexie la sarcina:

Zy—-2,
Zy — © I, = £d—“C =
4 0 (2.69)
r, ~e?vd (2.70)

Calculul complet, din nou, se poate urmari in anexa Al.
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Asa cum s-a spus, avand valoarea pentru coeficientul de reflexie si
cunoscand impedanta caracteristica a liniei, se va obtine pentru sarcina liniei de
transmisie [43]:

1+ 17
Zo = ZCO . 0 2.71
1 _Fo ( )
1+e*Ve
Zo =Zco L o2ved (2.72)

Presupunand linia perfect compensatd, deci cu constanta de propagare pur
imaginara, determinata in intregime de constanta de faza B, relatia anterioara
poate fi trecuta din scriere exponentiala in scriere trigonometrica:

., sin(2-B,-d)
Zyg =] Zco 1—cos(2A/30 Ad) (2.73)
Zy=J-Zco-M sin(2 B -d) (2.74)

" 1-cos(2-B, - d)

Termenul M introdus in (2.74) este un termen ajutator ce va fi folosit
ulterior. Relatia de definitie pentru M si cea urmatoare sunt echivalente:

142V
1 ved =j-M (2.75)
In final, folosind si relatia (2.42), impedanta de sarcind necesard asigurérii
conditiei de reflexie totala se poate exprima in functie de impedanta caracteristica

pentru linia ideala:

. Q-j sin(2- B, -d)
Zo=j-Zmr - .

0=1J 4c \/QZ 1 1-cos(2-B,-d) (2.76)

Q-j 1+e*vd

Zy=Zq -
O @21 1-ed

(2.77)

2.2.5 Coeficientul de reflexie la sarcina modulata

Pentru determinarea impactului erorii de compensare g, respectiv al
dezacordului m pentru impedanta de sarcina modulata asupra configuratiei salfazice
este necesara si estimarea coeficientului de reflexie din nodul opus generatorului.
Plecand de la definitia din relatia de mai sus in (2.67) si folosind valorile obtinute
anterior pentru impedanta caracteristicd partial compensata Z., respectiv pentru
impedanta modulata Z,, se obtine (demonstratia completa in anexa Al):

Zm_ZC

m = m (2.78)
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Z(1+m)-Zco-(1+e-x) 1 1+j-Q
I, = = .
M Z-(1+m)+Zco-(1+e-x) X=2 1+Q? (2.79)
_ ) J —
Im=1p TmMiex (2.80)
j-M+1

Se remarca introducerea unui nou termen intermediar x pentru simplificarea
notatiilor. Deoarece, asa cum a fost mentionat anterior, atdt modularea m cét si
eroarea de compensare € sunt de valoare mica, termenul de la numitorul relatiei
(2.80) se va putea aproxima:

jm-M-¢g-x jm-M+e-x
I, ~Ty-|1 11~
m 0(+ jM-1 J( jM+1 j (2.81)
) M
IL,~Iy-|1-2-J-Im-€-X) —— .
m o[ Jj-(m-g-x) 1+sz (2.82)

Termenul dependent de M din relatia anterioard se poate exprima
trigonometric (calculul complet in anexa Al).

M sin(2-B,-d)
1+M? 2 (2.83)

Rezultatul final pentru coeficientul de reflexie pentru sarcina salfazica
modulata se va calcula conform relatiilor urmatoare:

Ip=1y-(1-j-(m-€-x)-sin(2-B, - d)) (2.84)
Ip=Ty-(1+K) k=j-(€-x-m)-sin2-B,-d) (2.85)

Pentru simplificarea notatiilor in relatia (2.85) a fost introdus termenul
complex k. Prin dependenta directd a Iui de eroarea de compensare £ si de
dezacordul m, modulul lui k va fi si el de valoare redusd, ce permite calculul
aproximativ. In final, din relatia (2.85) se poate constata ca prin modularea
sarcinii, coeficientul de reflexie la sarcina rI,, devine si el o versiune
modulata a coeficientului de reflexie pentru sarcina I, perfect adaptata
conditiei de functionare salfazice.

Este utila si evaluarea coeficientului de reflexie vazut in nodul
generator datorat sarcinii modulate. Revenind la relatia (2.68) si inlocuind
valoarea tocmai determinata mai sus, rezulta:

Ty = Iy - €277 (2.86)
Tym =(1+kK) 1,27 (2.87)
Tom = (1+K)- Ty (2.88)
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Tinand cont si de faptul ca la generator se creeaza conditia de gol,
deci Iy este aproximativ unitar, coeficientul de reflexie vazut in nodul
generatorului se va putea scrie conform relatiei urmatoare:

Ty = 14K (2.89)

2.3 Metoda de compensare automata a pierderilor liniillor de
transmisie pentru operarea salfazica

O metodda practica de compensare automata a pierderilor, conform
diagramei bloc din figura 2.2, trebuie sa fie capabila sa masoare o marime (direct)
proportionald cu eroarea de compensare si, pe baza unui algoritm bine definit, sa
permita ajustarea blocurilor de conductanta negativa, distribuite in mod uniform de-
a lungul liniei de transmisie. Aceasta ajustare trebuie sa functioneze in mod
continuu, altfel derivele existente in circuit in timpul functionarii acestuia
vor duce la departarea de conditia de operare salfazica.

Extractie eroare de compensare

G

%

=

-G -G -G -G -G
v r/

Algoritm
compensare

Fig. 2.2 Diagrama bloc, simplificata, pentru compensarea automata
a pierderilor liniilor de transmisie

Desi nu se vede direct din figura, pentru masurarea erorii de compensare €
este esential sd se foloseasca un circuit avand parametri similari structurii retelei de
distributie de tact - cu alte cuvinte, daca reteaua este folosita intr-o configuratie de
unda stationara cu reflexie totald la sarcind, nu este indicata masurarea erorii
de compensare pentru o linie functionand in regim adaptat. Cand
impedanta de sarcina este egala cu impedanta caracteristica a liniei de
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transmisie, respectiv cu cea a generatorului, are loc un transfer de putere
dinspre generator inspre sarcind, cu amplitudinea maxima a semnalului
transportat redusa fata de cazul salfazic, respectiv, faza semnalului
distribuit este direct dependenta de pozitia in linei. Practic, regimul de
functionare al circuitelor de compensare va fi cu totul altul decat cel
necesar pentru reteaua de distributie salfazica si o eventuala compensare
perfecta pentru regimul adaptat nu va coincide cu compensarea perfecta
pentru regimul de unda stationara.

Revenind la discutia privind necesitatea controlului activ al conditiei de
compensare (2.29), pentru cazul practic al unei retele de distributie a semnalului
de tact trebuie luati in considerare atat factorii de proces amintiti anterior (devierea
parametrilor de proces de fabricatie de la valori nominale, tensiunea de alimentare,
temperatura de functionare a sistemului) cat si factori dependenti de principiul
salfazic.

Daca pentru factorii de proces situatia este clarad, factorii de principiu pun
cateva probleme critice. Astfel, observand relatia (2.85) se constata ca un
parametru esential pentru stabilirea regimului de unda stationara -
coeficientul de reflexie la sarcina I, - depinde concomitent de conditia de
reflexie totala la sarcina, respectiv de eroarea de compensare. Mai mulit,
modificarea parametrilor liniei de transmisie prin compensarea pierderilor
va duce automat si la schimbarea impedantei caracteristice a liniei. Cum
conditia de reflexie totala impune o legatura precisa intre sarcina si
impedanta caracteristica, incercarea de compensare strict a pierderilor,
fara ajustarea simultana a impedantei de sarcina, va provoca modificarea
suplimentara, nedorita, a configuratiei de unda stationara.

Algoritmul trebuie sa fie capabil sa distinga cele doua efecte astfel
incat sa poata corecta pierderile liniilor de transmisie chiar daca sarcina
liniei nu este perfect calibrata pentru reflexie totald, lasand problema
ajustarii sarcinii in seama unui alt circuit independent. Se vor evita astfel
probleme potentiale de stabilitate ce pot sa apara in cazul in care doua
bucle de reactie controleaza indirect aceiasi marime.

Un alt aspect important pentru circuitul ce determina eroarea de
compensare este posibilitatea de a mdsura pierderile pentru linia de transmisie
printr-un efort de proiectare si de complexitate rezonabil. In mod ideal, daca linia de
transmisie este perfect compensatd, atunci amplitudinea undei reflectate va fi strict
egala cu amplitudinea undei directe. Daca in tehnica microundelor exista elemente
de circuit capabile sa faca separarea celor douda componente ale configuratiei de
unda stationara (de exemplu cuploare directionale) si ar putea sa faca o ajustare a
pierderilor pe baza raportului celor doua amplitudini relative, integrarea pe pastila
de siliciu a unui astfel de circuit de masura este prohibitiva. De fapt, din toti
parametri electrici specifici circuitului, cel mai comod de determinat este tensiunea,
eventual modulul tensiunii, in diverse puncte de pe linie.

Pentru sensibilitate maxima a circuitului de masura este de dorit ca
punctele de test sa fie plasate in punctele de minim ale configuratiei de
unda stationara [43] deoarece caracteristica de amplitudine urmeaza o
functie cosinusoidald, cu maxime relativ plate. Daca linia de transmisie este
perfect compensata si sarcina asigura reflexia totala, minimele configuratiei salfazice
vor fi nule. Abaterea de la conditia de compensare va determina cresterea
amplitudinii semnalului distribuit in punctele de minim. Totusi, si un
dezacord al sarcinii va avea un efect similar asupra tensiunii de pe linia de
transmisie. Asadar, masurarea amplitudinii in punctele de minim va putea
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fi folosita pentru compensarea pierderilor doar daca va putea fi creata o
functie ce separé cele doua efecte.

In mod ideal, pentru a nu depinde de eventuale erori de pozitionare a
primului ventru in nodul generatorului, tensiunea de linie ar trebui masurata in
fiecare punct al liniei de transmisie insa acest lucru nu este fezabil la nivel de circuit
integrat. Practic este posibila doar prelevarea unor esantioane de
amplitudine dintr-un numar discret de puncte. Probabilitatea ca un punct
de minim al configuratiei salfazice sa coincida un punct de test este destul
de redusa. Mai mult, tocmai sensibilitatea crescuta a amplitudinii
semnalului in punctele de minim, orice eroare de pozitionare a punctului de
test se traduce in imposibilitatea prelevarii unei valori relevante.

Observand insa ca pozitia minimelor si a maximelor configuratiei de
unda stationara depinde de impedanta de sarcina, printr-un artificiu de
circuit va fi posibila masurarea minimelor de tensiune fara ca circuitul de
masura sa fie plasat exact in punctele necesare. Pentru aceasta, impedanta
de sarcina a liniei de transmisie va fi modulata in jurul valorii necesare
facand ca punctele de minim sa baleieze o regiune dependenta de
amploarea modulatiei. Prin alegerea convenabild a distantei dintre punctele
de test, intervalul baleiat prin modulare va acoperi cel putin unul dintre
punctele de masura.

Tinand cont de dependenta minimelor de amplitudine ale semnalului
distribuit de eroarea de compensare a pierderilor, respectiv de posibilitatea
de masurare practica a excursiei de tensiune in punctele de minim chiar
daca se foloseste un numar limitat de puncte de test, s-ar parea ca o
metoda bazata pe aceste aspecte ar putea asigura in mod activ mentinerea
permanenta a conditiei de compensare a pierderilor liniilor de transmisie
integrate. Singura conditie necesara ce mai trebuie indeplinita este ca
metoda sa permitd separarea efectului pierderilor de efectul dezacordul
sarcinii ce creeaza conditia de reflexie totala. In cele ce urmeaza se va face o
demonstratie teoreticd pentru acest lucru, urmand ca la final sa se prezinte
arhitectura completa pentru algoritmul de corectare automata a erorilor.

2.3.1 Configuratia de unda stationara pe linia de transmisie integrata pe
siliciu, in prezenta surselor de eroare

Pornind de la expresia pentru tensiunea de linie [43] aplicata pentru cazul
general in care exista o eroare de compensare, respectiv sarcina ce creeaza
reflexia totala este usor dezacordata si modulata, se va incerca evaluarea
erorii minimelor de tensiune. Capitolul de fata va prezenta doar etapele esentiale
ale demonstratiei insa intregul calcul se poate urmari in anexa Al.

Ug-Ze eVld-2p  gvidz)
uz)= - — m (2.90)
g T 4c 1- Fg A€
in relatia anterioard, d este lungimea liniei de transmisie, Z- este impedanta

caracteristica, Z, este impedanta de iesire a generatorului, y este constanta de
propagare, I, este coeficientul de reflexie la sarcina modulata si I, este coeficientul
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de reflexie la generator. Coordonata de pozitie z este masurata dinspre sarcina
inspre generator - pentru nodul generator, valoarea lui z va fi egala cu d.

O prima observatie: la numitorul fractiei, produsul dintre exponentiald si
coeficientul de reflexie este, de fapt, coeficientul de reflexie vazut in nodul
generatorului, dat de relatiile (2.86), (2.88).

u(z)- ug-Ze eVd2 . evidz)

= Z,+2Z¢ : 1- 1y Ty (2.91)
- T,
ule) =%l e v e le0) [1 T rJ (2.92)
Prin prelucrari simple, relatia se poate aduce la forma:
- T,
u(z) = Yg erld-z) (e-Z-V-(d-Z) + 1, .e‘z'V'd). 1+ K iy (2.93)
2 1-1,
Sau
Ug  vid-z) (a-2v(d-2) KTy
uz)=2-e ~(e +de)- 1+ (2.94)
2 1-1y

Se observa din nou interventia coeficientului de sarcind modulata I, vazut
in nodul de coordonata d, al generatorului.

u&):%f,@4dHAQZVWZ)+1+Ky[1+;;§%] (2.95)

g

u(z) = ”79 (evi@a) 1 erid-2) . erie-2)). [1 N f_ = ] (2.96)
g

Termenul din prima paranteza se poate converti din scrierea exponentiala in
scriere trigonometricd (calculul Tn anexa Al in sectiunea pentru evaluarea
termenului intermediar cu exponentiale):

ue) =2 (2-cosl(d ~2)- o) + 2- & sin(d~2)- By)- (d ~2)- By X+

cx-e2). 1, K s
1-1,

(2.97)

Ecuatia (2.97) reprezinta forma generala a tensiunii de linie in cazul
in care sunt considerate erorile de compensare a pierderilor, respectiv de
acord pentru conditia de reflexie totala. Termenii x si k, definiti anterior
prin relatiile (2.79), respectiv (2.85) sunt ambii de modul redus, permitand
calcule aproximative.

Relatia pentru tensiunea de linie poate sa fie interpretata ca o modulare
complexd a amplitudinii semnului de la generator ug, in functie coordonata punctului
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considerat Tn lungul liniei. Anvelopa functiei este datd de termenii din paranteze,
respectiv semnalul modulat este cel furnizat de generator. Tinand cont de valorile
mici ale variabilelor g, x si k, configuratia de amplitudine urmeaza practic o forma
cosinusoidalad, cu abateri introduse de termenii de eroare.

Deoarece, asa cum a fost spus in prima parte, se doreste masurarea
tensiunii de minim de pe linia de transmisie, relatia anterioara se va evalua in
apropierea punctelor in care functia cosinus este nuld. Calculul nu se face exact
in punctele de zero ale functiei deoarece se doreste studierea efectului
amplasarii circuitelor de masurare doar in anumite pozitii ale liniei. Eroarea
de plasare este cuantizata de catre termenul J, de valoare suficient de mica
incat sa permita aproximari rezonabile. Asadar, evaluarea se va face in
apropierea multiplilor impari de n / 2, unde cosinusul se anuleaza.

u(z):uzg-(2~cos((2~k+1)-n+6j+

N

+2~£-sin((Z-k+1)-g+6j-((2-k+1)-g+6j-)(+

K- e]"((zku)gmj ' [1 + KTg]

(2.98)
i-1,

In urma prelucrdrii relatiei anterioare si considerdnd cateva aproximéri
(evidentiate in anexa Al) se obtine pentru punctele de minim ale tensiunii de
linie:

K-I,

g
l_rg] (2.99)

u(z)z(—l)k~u—29~(—2~5+£~(2~k+1)~n~x+j-/<)-(1+

Se observa ca toti termenii din prima paranteza sunt de valoare redusa. Din
acest motiv, daca s-ar desface paranteza dependenta de coeficientul de reflexie la
generator [ ar rezulta doar numere foarte mici - produse de doi termeni de eroare
de tipul d - x - ce ar multiplica fractia din paranteza. Doar o valoare foarte apropiata
de 1 pentru coeficientul de reflexie de la generator [; ar putea face ca termenii
rezultati sa nu poata fie neglijati. Pentru situatia practica, ultima paranteza a relatiei
anterioare se poate neglija fara efecte adverse scopului propus. Inlocuind si
expresiile pentru x si k se obtine:

U(Z)z(—l)k~u*29~(m~5in(2~30‘d)—2‘5+€‘X~((2~/<+1)~'7—Sin(2‘ﬁo'd))) (2.100)

uz) (- 2f - ((mg + - my)-sin(2 - By -d) - 25+
+e-x-(2-k+1)-n-sin2- B, -d))

(2.101)

Pentru factorul de modulare m al sarcinii s-a considerat expresia dependenta
de partea reald, respectiv imaginara a lui. Analizand (2.101) se observa ca
eroarea de pozitionare a punctului de test, data de O, independenta de
eroare de compensare a liniei g deci fara utilitate practica, poate sa fie
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eliminata prin alegerea potrivita a amplorii m a modularii sarcinii. Cu alte
cuvinte, daca, cel putin temporar, se reuseste ca termenul dependent de
partea reala mz sa compenseze eroarea de amplasare a punctelor de
masura, sistemul va putea esantiona direct valoarea de minim a
configuratiei de unda stationara.

In aceasta situatie, se obtine pentru expresia minimumului de tensiune in
functie de eroarea de compensare a pierderilor liniei si de modularea sarcinii:

U, (e (2-k+1)-n-sin2-B,-d
U(Z)~(—1)*-2-[.( ) / 0 )
(2.102)

+j.[§1+QQ2 '((2'k+1)'”—5/”(2'ﬁo‘d))+mx'sm(2'ﬁo'd)jj

Relatia (2.102) aproximeaza valoarea complexa a minimului
configuratiei de unda stationara. Asa cum era de asteptat, pentru cazul
ideal in care nu exista erori de compensare sau de acord pentru asigurarea
conditiei de reflexie totald, tensiunea pe linie ar fi strict nula.

Forma pentru relatia anterioara nu se preteaza insa la o implementare
directa intr-un circuit integrat, masurarea unei marimi complexe fiind destul de
problematicd. O marime fizica ce se poate masura efectiv pe placheta de
siliciu este modulul acestei tensiuni de linie. Pentru simplificarea notatiilor se
vor introduce cativa termeni ajutatori definiti in cele ce urmeaza si se va evalua
patratul modulului tensiunii de linie (din punct de vedere practic, nu este necesara
folosirea unui circuit de ridicare la patrat insa tratarea teoretica este mai simpla in
acest caz):

A =§ (2-k+1)-;7+—(~;n(2'ﬁo -d) (2.103)
Bk=%.1+QQ2.((2-k+1)-n—sin(2~Bo~d)) (2.104)
C=my-sin(2-B,-d) (2.105)

ulze) - “f; (e AP +(e-B +CP) (2.106)

Se poate observa din relatia (2.106) ca ea nu poate sa fie folosita in
mod direct pentru compensarea pierderilor deoarece contine un parametru
liber C. Din cauza acestui factor, modulul tensiunii de linie nu se anuleaza in
momentul in care nu exista eroare de compensare (g = 0).

Termenul C este dat de partea imaginara a factorului de modulare pentru
sarcina liniei de transmise salfazice si inglobeaza efectul erorii de stabilire a conditiei
de reflexie totala - relatia (2.66) - precum si efectul modularii intentionate a
sarcinii (2.62). Din acest motiv, nu exista nici o situatie practica in care s-ar putea
utiliza Tn mod direct ecuatia (2.106). Totusi, comparand modulul tensiunii in
doua puncte de minim consecutive, se va putea izola efectul erorii de
compensare a pierderilor de restul surselor de erori:

Anod|* = u(zi ) = |u(zics ) (2.107)
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Apod” = & Uflz ' (5 ' (Ak2 +B’ - (Ak+12 + Bk+12))+ 2-C-(Be - Bk+1)) (2.108)

AUpoa|* =0=€=0 (2.109)

Conditia aceasta pune unele constrangeri pentru lungimea minima a
tronsonului folosit de catre circuitul de corectie automata a pierderilor.
Astfel, tronsonul folosit trebuie sa cuprinda cel putin doua minime ale
configuratiei de unda stationara, deci lungimea lui trebuie sa fie mai mare
decat cea mai mare lungime de unda la care se va folosi circuitul integrat
pe care este construita reteaua de distributie salfazica pentru semnalul de
clock.

Trebuie spus ca tronsonul folosit nu este neapdrat unul dintre
tronsoanele folosite efectiv la distribuirea semnalului de tact, desi daca
reteaua de distributie tolereazd efectul moduldrii sarcinii, nu exista
oprelisti in acest sens. In general, circuitul de masurare a erorilor utilizeaza
o replica a tronsoanelor active ale retelei — incluzand aici nu doar detaliile
de constructie fizica ci si numarul si pozitionarea sarcinilor de clock ce
trebuie comandate.

2.3.2 Arhitectura schemei de compensare automate a pierderilor

Demonstratia teoretica a aratat ca metoda de masurare a erorilor
necesita folosirea unui tronson de linie suficient de lung astfel incat
configuratia de unda stationara ce se stabileste sa cuprinda cel putin doua
minime. Tot din studiul teoretic reiese ca este suficient ca circuitul de
compensarea a pierderilor s masoare modulul tensiunii de linie in puncte
discrete, atata vreme cat se va face modularea impedantei ce asigura
conditia de reflexie totala.

Schema din figura 2.3 prezintd arhitectura propusa pentru compensarea
automata a pierderilor. Circuitul utilizat pentru extragerea erorii de
compensare este un tronson de linie de transmisie terminat la capatul opus
generatorului cu o sarcina rezistiv-negativa, respectiv capacitiva. Ambele
elemente sunt reglabile electronic pentru a permite modularea impedantei
de sarcina.

Masurarea efectiva a modulului tensiunii de linie se face prin
distribuirea echidistanta pe linie a unor amplificatoare detectoare de varf
(de amplificare micad) - de exemplu, repetoare pe sursa ce lucreaza pe o sarcina
capacitiva importanta. Deoarece descarcarea capacitatii se face la un curent mult
mai mic decat cel dat de catre tranzistorul repetor, tensiunea de pe capacitatea de
sarcind nu poate sa urmareasca tensiunea de intrare si se va stabiliza la o valoare
direct dependenta de tensiunea de varf a semnalului de pe linia de transmisie. Prin
utilizarea liniei de transmisie in regim armonic, varful pozitiv, respectiv cel
negativ au aceeasi deviatie fata de tensiunea de mod comun, masurarea
oricaruia dintre ele fiind suficienta pentru estimarea modulului tensiunii.

Urmatorul pas este determinarea si identificarea punctelor de minim
cu ajutorul circuitelor detectoare de minim. Trebuie spus ca este necesara
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si identificarea punctelor deoarece sistemul trebuie sa faca distinctie intre
minime consecutive ale configuratiei de unda stationara.

in final, pe baza diferentei de tensiune dintre valorile minime se
poate determina sensul si magnitudinea corectiei necesare pentru linia de
transmisie. Analizand relatia (2.108) se constata ca semnul diferentei este
dat in mare masura de sensul erorii de compensare, £ fiind factor ce
multiplica intreaga relatie. Marimea de control este o tensiune de comanda
pentru circuitele convertoare de impedanta negativa ce trebuie sa
stabileasca egalitatea din conditia de compensare (2.29).

Detector de minim

{}

Detector de minim

335 4 18

[ul{{ ful {) Tal {) Tl || Tl {] Tal || Tl

T 1P 4T A T APAT

G -G -G -G -G
Amplificator de Modulator Calibrare
eroare sarcina sarcind

y

Fig. 2.3 Schema de principiu cu masurarea amplitudinii minimelor
de tensiune pentru compensarea automata a pierderilor liniilor

Construirea unui circuit cu arhitectura din figura 2.3 face posibila realizarea
compensarii automate a pierderilor la nivelul circuitelor integrate. Totusi,
complexitatea schemei depaseste cadrul prezentei teze, proiectarea efectiva la nivel
de tranzistor putand constitui o tema separata de cercetare.
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2.4 Circuit convertor de impedanta negativa pentru compensarea
pierderilor liniilor de transmisie

Indeplinirea conditiei de compensare a pierderilor liniei de transmisie asa
cum a fost scrisa in (2.29) pare, la prima vedere, destul de usor de realizat. Acest
lucru este insa valabil doar pentru un caz nominal de proces de fabricatie, cum de
altfel a fost deja expus. Admitand variatii de proces in toate elementele de circuit ce
intervin in relatie, se poate estima gama necesara pentru reglarea conductantei
negative [13], [29]:

4R AC
o _R-C (“7}(“?}

1+ —
L
AR AC AL
G~G, |1+28 2= 2%
o[+R+C Lj (2.111)

Termenii AR / R, AC / C si AL / L reprezinta deviatiile relative fata de
valorile nominale ale rezistentei, capacitatii si inductantei. Relatia anterioara trebuie
sa considere ca variatiile de proces sunt corelate doar in micd masura pentru cei trei
parametri, eroarea totalda in conductanta putdndu-se estima pe baza radicalului
sumei patratelor:

G =G, .[1 +%] 5. \/(sz +(4‘ch2 {ﬁz (2.112)

Daca se considera valori uzuale pentru variatiile relative - [2], [29],
[48], [49] - de circa 20% abatere fata de situatia nominald, se obtine o
variatie de circa 35% in valoarea necesara pentru conductanta de
compensare.

Mai mult, asa cum a fost prezentat si in [13], aceasta valoare nu include
erorile de proces ce apar la fabricatia tranzistoarelor ce intra in compunerea
circuitului activ de compensare a pierderilor. Depinzénd de topologia circuitului, si
aici poate sa fie vorba despre o influenta totalda de acelasi ordin de marime rezultand
dupa combinarea in sens statistic (parametrii tranzistoarelor fiind independenti de
cei ai nivelurilor de metalizare) o eroare totala posibila de circa 50% -
insemnand un factor de doi intre valorile minime si maxime cerute. Tocmai
din acest motiv este de preferat ca topologia selectata pentru circuitul de
compensare sa simuleze valoarea ceruta pe baza unor rapoarte
dimensionale sau rapoarte de curenti [29], [50].

O altd constrangere importanta pentru circuitul de compensare deriva din
frecventa foarte mare de operare (fiind vorba despre functionare pe reteaua de
distributie de tact), respectiv tensiunea de alimentare redusa, specifica tehnologiilor
CMOS submicronice. Cele doua cerinte limiteaza numarul maxim de tranzistoare ce
pot fi amplasate in serie intre liniile de alimentare [2], [29], [50]. Asa cum se
spunea si in [13], tensiunea de alimentare scazuta, prin dificultatile ce le creeaza in
proiectarea amplificatoarelor operationale de mare vitezd) exclude din start
tipologiile de circuit ce folosesc configuratii cu reactie negativa ce trebuie sa
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68 Distributia salfazica la nivel de circuit integrat - 2

controleze tensiuni sau curenti la frecventa de lucru a retelei de distributie de clock
[29], [50]. In practici, cea mai bunad optiune ramane folosirea unor etaje
diferentiale simple cu conexiune in cruce intrare-iesire, asimilabile circuitelor
conveioare de curent [51], si implicit convertoarelor de impedanta negativa. - fiind
vorba de etaje simple de amplificare, numarul de tranzistoare serie este situat intre
minim 2 si maxim 4.

Asadar, un circuit de compensare a pierderilor retelei de distributie de clock
salfazice, pentru a putea fi utilizat cu succes, trebuie sa permita controlul simplu al
valorii simulate intr-un domeniu relativ larg, cu valoarea maxima de cel putin doua
ori mai mare decat cea minima, trebuie sa fie capabil sa& opereze la frecventa
maxima din sistem, sa realizeze marimea simulata depinzdnd cat mai mult de
rapoarte de parametri de proces de acelasi tip si, in final, sa aiba consum minim de
putere.

Cum a fost amintit anterior, in literatura exista mai multe variante de
circuite capabile se indeplineasca aceasta functie [15], [41], [12], [13], fiecare
avand un grad diferit de performante raportate la criteriile anterioare. Dintre cele
citate, circuitul folosit la compensarea pierderilor pentru retelele de distributie de
tact rezonante din [41] nu este utilizabil fara modificari importante care sa asigure
controlul impedantei negative simulate.

Circuitul din figura 2.4, propus in [15], desi folosit tot pentru compensarea
pierderilor liniilor de transmisie, intr-o implementare MOS ar avea nevoie de un
numar de 4 tranzistoare inseriate intre liniile de alimentare [13]. Mai mult, n
implementarea directa, impedanta simulata de catre el depinde de parametri de
proces diferiti — rezistenta., respectiv castig si dimensiuni de tranzistoare. Situatia
se poate Tmbunatati prin inlocuirea rezistentelor din schema cu tranzistoare
functionand in regiunea liniara, dar nici atunci nu ar fi mult mai bunda deoarece
rezistentele din schema, din cauza pozitiei lor in circuit, trebuie inlocuite cu tipuri
diferite de componente - nMOS pentru rezistenta de jos, respectiv pMOS pentru cea
de sus. Controlul conductantei se poate face prin reglarea curentilor celor 4 surse de
curent sau prin controlul valorii rezistentei (active).

= =

IN 7—@ o—= INB

Fig. 2.4 Celuld convertoare de impedantd negativa
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2.4 - Circuit de compensare convertor de impedanta negativa 69

Pentru functionarea corecta, indiferent de valoarea efectivd a conductantei
negative simulate, sursele de curent au nevoie de o cdadere de tensiune destul de
importanta raportata la amplitudinea semnalului de clock, respectiv la tensiunea de
alimentare, limitand astfel utilitatea schemei. Avantajul circuitului este ca impedanta
simulata este tot timpul negativa.

Variantele din [12] sau din [13] folosesc doar doua tranzistoare inseriate
intre liniile de alimentare ale schemei, deci ar trebui sa accepte domeniul maxim de
amplitudine pentru semnalul de pe reteaua de distributie de tact. Principiul de baza
pentru toate schemele este utilizarea unei perechi de inversoare conectate in cruce
completate cu componente necesare controlului conductantei, asa cum se poate
vedea in figura 2.5. Deosebirea dintre circuitele propuse in [12] (schemele a, b si c
din figurd) fata de cel din referinta [13] consta in metoda de reglaj a conductantei

negative.
T Hﬁ RO

k%% Ao

b)

INB

a)

ID_ VGNJ’—| ?Io_ *"? I_”VGN
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u Veped jl— L IP=ve

c) d)

Fig. 2.5 Generatoare de conductanta negativa bazate
pe inversoare conectate incrucisat

In prima variantd, controlul se face doar prin folosirea unei rezistente active
prin modificarea polarizarii ei - dificultatea constd in modul in care se face aceasta
polarizare astfel incat sa se mentina liniaritatea rezistentei echivalente de control pe
un domeniu de amplitudine cat mai larg. Urmatoarele doud variante, desi accepta
amplitudini mai mari la intrarea lor, sunt dificil de ajustat pentru ca etajele
inversoare cu reactie negativa nu pot sa fie controlate direct. Avantajul ultimei
topologii este controlul simplificat in conditiile mentinerii functionarii
liniare pe un domeniu destul de larg, prin modificarea curentilor de
polarizare ai etajelor repetoare pe sursa.
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70 Distributia salfazica la nivel de circuit integrat - 2

Conductanta negativa pentru circuitul din [13] se poate scrie pornind de la
sistemul de ecuatii folosind modelul de semnal mic din figura 2.6:

D

Y g7
Vgs_! SFI@: 9551 G o Vgs SF2 Vgs SFJ
G V 1 J \ G 'V, 2

g8 Vgsi  Vgs2 9

Fig. 2.6 Model de semnal mic pentru convertorul de
impedanta negativa propus

I+ Grn_SF Vgs_sF1 = G Vgsi1 (2.113)
i +Gp_sF "Vgs_sF2 = Gp “Vgs2 (2.114)

In ecuatiile anterioare, i, si i reprezintd curentii de intrare pentru cele doud
ramuri diferentiale, G,, s reprezinta castigul in curent al etajelor repetoare pe sursa
iar G,, castigul inversoarelor. Ambele marimi includ efectul combinat al ambelor
tipuri de tranzistoare, fiind practic o suma de transconductante individuale. Termenii
Vgs sk Si Vgs reprezintd tensiunile de semnal mic la intrarea etajelor repetor pe sursa,
respectiv inversor.

Rezolvand sistemul anterior, se obtine pentru conductanta negativa
simulata (reciproca impedantei negative determinate in [13]):

Gm - GmeF

Gy = -
n 2

(2.115)

Se constata din relatia (2.115) ca o pereche de inversoare conectate
in cruce (deci intr-o configuratie cu reactie pozitiva) prezinta la intrare o
conductanta negativa egala cu -G,,/2, direct dependenta de castigurile in
curent ale tranzistoarelor, respectiv de dimensiunile lor. Etajele cu
repetoare pe sursd, prin reactia negativa localda, prezinta circuitului o
conductanta de intrare pozitiva. Prin modificarea curentului etajului repetor
se poate face controlul acesteia si implicit se poate realiza ajustarea directa
a conductantei negative simulate de catre intregul circuit.

De asemenea, relatia (2.115) mai arata si ca semnul conductantei simulate
nu este tot timpul ,-", el depinzand de magnitudinea relativa a etajelor inversoare
fatd de cele repetoare pe sursa. Din punct de vedere practic, prin alegerea
corespunzatoare a dimensiunilor tranzistoarelor nu se poate ajunge la modificarea
semnului impedantei simulate in conditii normale de operare.

La o proiectare corecta a circuitului convertor de impedanta
negativa, tensiunile de control pentru intregul domeniu de variatie trebuie
sa rezulte de asa maniera incat sa nu existe circulatie de curent intre
inversoarele conectate in cruce si tranzistoarele repetoare - daca s-ar
deconecta cele doua etaje, tensiunile de echilibru static impuse de fiecare
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2.4 - Circuit de compensare convertor de impedanta negativa 71

dintre ele in nodurile de iesire ar fi perfect identice. Cu alte cuvinte este
posibila modificarea izolata a conductantei repetoarelor (termenul G, sf)
fara impact asupra etajelor inversoare (termenul G,,).

Pornind de la relatia de definitie a conductantei in functie de
dimensiunile tranzistoarelor, relatia (2.115) va putea fi folosita pentru
determinarea latimilor necesare (considerand lungimile de canal impuse
din motive tehnologice).

Referinta [13] prezinta un exemplu de proiectare pentru acest circuit intr-o
tehnologie CMOS de 130nm. Impedanta (folositd aici doar pentru comoditatea
utilizarii unei unitati de masura mai familiare si lucrului cu marimi naturale) ce se
doreste simulata de catre circuit este cuprinsa intre -1.66mS si -3.33mS
(corespunzand la -300%, respectiv la -1509Q, valorile folosite in referinta) incluzand
atat variatiile de proces ce afecteaza conditia de compensare (2.29), cat si
deviatiile de la parametri nominali pentru tranzistoarele ce intrd in compunerea
etajului de compensare.

Etajul de control al curentului prin tranzistoarele repetoare pe sursa permite
ajustarea acestuia intr-un raport de 1 la 4, rezultdnd o modificare a
transconductantei etajului intr-un raport de 1 la 2, dependenta fiind in functie de
radacina patrata a curentului de drena [29]. Trebuie facuta precizarea ca intre
valoarea minima a transconductantei (obtinuta la curentul minim de operare in cazul
unui proces de fabricatie prost, lent) si valoarea maxima a ei (rezultata intr-un
proces rapid si la curentul maxim) raportul acesta va fi mai mare decat 2. De altfel,
referinta [13] a inclus aceste observatie in relatiile pentru valorile extreme ale
impedantei negative simulate (pentru consecventa notatiilor din aceasta lucrare,
relatiile vor fi scrise aici pentru conductanta):

\G- ‘ _ Gm_max —Gm_sF_max '\/IMIN/ISF (2.116)
inlmax 2 )
G _Go_miv —Gm_se_miv v/ Ise (2.117)
‘ in‘MIN - 2 '

In relatiile anterioare Isr este curentul nominal al etajului repetor pe sursi
iar Iy este valoarea minima a acestuia, impusa de catre circuitul de control. Asa
cum se va vedea mai tarziu, eroarea de impunere a curentului este doar marginal
afectata de variatiile de proces, fiind similara cu cea specifica oglinzilor simple de
curenti. Restul parametrilor transconductanta sunt afectati cu totii de catre variatiile
de proces, astfel G, max Si Gm_se max reprezintd castigurile in curent ale
tranzistoarelor pentru procesul rapid iar G,,_wmv S$i Gm_se mv PeNtru un tip de proces
de fabricatie lent. Deoarece etajul de compensare a pierderilor liniilor de transmisie
foloseste acelasi tip de tranzistoare atat pentru repetoarele pe sursa cat si pentru
inversoare, parametrii elementelor active for avea variatii similare cu conditiile de pe
placheta de siliciu, evident, in functie de tipul de structura nMOS sau pMOS.

Pentru tehnologia selectatd, variatiile de proces pentru transconductante
sunt de circa 20%, rezultand un raport intre valoarea minima si cea nominala a
curentului Iss de circa 1 / 2. Impunand valoarea nominald a curentului prin etajul
repetor de 250uA, curentul minim calculat ajunge la circa 125pA (calculul mai exact
din [13] da 127.5pA), de unde valoarea maxima a lui (de patru ori mai mare) va fi
de circa 500pA, aproximativ dublul valorii nominale. Tinand cont de dependenta
dintre curent si transconductanta, rezultda ca valoarea maxima a acesteia pentru
etajul repetor va fi de circa radical din 2 ori mai mare.
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72 Distributia salfazica la nivel de circuit integrat - 2

Valorile nominale pentru conductante rezulta G, = 27.8mS si,
respectiv, G, s ® 7.8mS. Incluzand si variatiile de proces, conductantele
etajelor se pot gasi in intervalele corelate 22mS - 33.5mS, respectiv
6.25mS - 9.5mS. Cu aceste valori, conductanta negativa simulata nu are
cum sa-si schimbe semnul pe intregul domeniu de reglare, valoarea
maxima a castigului in curent al tranzistoarelor repetoare G,, sr fiind de
doar aproximativ 13.5mS, incluzand erorile de proces, tot timpul mai mica
decat transconductanta inversoarelor.

Dimensiunile tranzistoarelor din etajul cu conductanta pozitiva din circuitul
generator de impedanta negativa rezulta direct din curentul impus 250uA si castigul
nominal Gp, se. Pentru dimensionarea inversoarelor trebuie cunoscut nivelul de
curent necesar - acesta rezulta prin considerarea nivelului de mod comun in jurul
caruia trebuie sa lucreze blocul de compensare a pierderilor, impreuna cu valoare
nominala a transconductantei determinate anterior. Referinta [13] cuprinde mai
multe detalii cu privire la modul de calcul.

In final, impedanta negativa simulatd, asa cum se observa in figura 2.7, are
o variatie in cazul cel mai defavorabil caz intre circa -165Q si -290Q, suficient de
apropiat de cerintele initiale. Axa orizontala din figura 2.7 corespunde valorilor
curentului de control pentru etajul replica si nu ale curentului etajului repetor pe
sursa.
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Fig. 2.7 Impedanta negativa generata in functie de curentul de control

Pentru a pune in evidenta efectul de refacere a amplitudinii semnalului
datorita impedantei negative, circuitul de test pentru simuldrile de semnal mare a
folosit pentru excitarea circuitului surse de tensiune cu rezistenta serie - figura 2.8.
Testele au fost facute pentru o frecventd a semnalului ce trebuie compensat de
1GHz. Asa cum era de asteptat, pentru semnal de intrare de amplitudine nu foarte
mare, circuitul reface suficient de bine forma de unda, prezentdnd o plafonare a
tensiunii maxime de iesire in momentul in care nivelul de intrare este crescut la
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valoarea maxima. Aplatizarea pulsurilor este normala deoarece castigul etajului
inversor scade pe masura ce iesirea lui se apropie de barele de alimentare [2], [29],

rezultand si o scadere in modulul conductantei negative simulate.

Un lucru interesant la acest circuit este modul in care se face reglarea
curentului etajului cu repetoarele pe sursa, figurat in 2.9 (pentru controlul

tranzistoarelor nMOS) [13].
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Fig. 2.8 Evidentierea efectului conductantei negative prin refacerea
amplitudinii unui semnal armonic

Fig. 2.9 Celula de control pentru etajul de reglare a conductantei
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Deoarece reglarea etajului trebuie sa permita controlul curentului prin
tranzistoare dar, in acelasi timp, sa mentind valoarea tensiunii de mod comun,
prevenind astfel circulatia de curent nedorita intre etajele schemei de compensare a
pierderilor, tensiunile de comanda pentru portile tranzistoarelor trebuie generate de
un circuit special, lucrand cu o bucla de reactie.

Ideea de baza este folosirea unui tranzistor aditional, replica intr-un
raport de Iatimi 1 la N a tranzistorului principal, functionand in conditii
similare de circuit - aceleasi tensiuni pe terminale si cu un curent de drena
in acelasi raport ca raportul dimensional 1 la N. Controlul efectiv al
curentului se face prin intermediul sursei de curent ajustabile in tensiune,
Ictry, iar controlul tensiunii de mod comun se face cu ajutorul
amplificatorului operational cu reactie negativa.

Bucla de reactie ce asigura la terminalul sursa al tranzistorului
replica tensiunea doritd de echilibru, se inchide prin repetorul pe sursa
pMOS, lucrand pe sarcina activa sursa de curent fixa, de valoare I, / k si
apoi, prin tranzistorul copie a repetorului principal. Amplificatorul
operational va mentine egalitate stricta intre tensiunea de referinta pentru
modul comun si cea din sursa tranzistorului nMOS aditional. Acesta din
urma, avand impus curentul de catre sura de curent reglabild, isi va forma
tensiunea de grila necesara mentinerii curentului impus prin intermediul
reactiei negative globale.

Totodata, sistemul controleaza un alt etaj repetor pe sursa pMOS,
avand dimensiunile de k ori mai mari decat cel inclus in bucla de reactie,
inclusiv pentru curentul de drena I,. Acest mod de comanda genereaza in
sursa tranzistorului pMOS aceeasi tensiune ca cea de la etajul cuprins in
bucla si, implicit, va impune pe grila tranzistorului principal nMOS aceeasi
tensiune ca cea de la replica lui. Deoarece tensiunea de referinta pentru
modul comun este aleasa egala cu tensiunea de mod comun pentru circuitul
de compensare a pierderilor (este generata de un inversor cu aceleasi
dimensiuni ca cele din schema de compensare, avand reactie totala intre
intrare si iesire), tranzistorul principal si cel replica vor prezenta tensiuni
identice pe terminale. Avand aceeasi polarizare, raportul intre curentii de
drend ai celor doua tranzistoare va fi egal cu raportul intre latimile lor,
conditie similara celei de la oglinzile simple de curent. Se reuseste astfel
mentinerea unui raport precis intre curentul de control si curentul etajului
final, precum si ajustarea acestui curent cu mentinerea fixa a tensiunii de
mod comun. Desigur, aceasta schema trebuie duplicata (cu modificarile necesare)
si pentru tranzistoarele pMOS repetoare pe sursa din blocul de corectie a pierderilor.

Consumul total de curent pentru blocul de compensare a pierderilor rezultat
in referinta [13] este de circa 4.7mA la o tensiune de 1.2V. Aceasta valoare nu
include curentul necesar pentru circuitul de polarizare si control al etajelor
repetoare. Excluderea este justificata prin raportul mare dintre numarul de celule
efective de compensare fata de celule de control - astfel, o distributie salfazica pe
suprafata prezentata in [47] necesita un total de 125 de celule convertoare de
impedanta negativd. Toate acestea pot fi controlate doar cu doud blocuri de
comanda, cate unul dedicat unui tip de tranzistor nMOS sau pMOS.
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2.5 Circuit sincron pentru operare cu semnal de tact salfazic

Avantajul major al unei retele salfazice este sincronizarea variatiei
semnalului de tact pe portiuni extinse datorita invariantei fazei pentru configuratia
de unda stationara. Reversul acestui avantaj este variatia amplitudinii semnalului
distribuit dupd o functie cosinusoidalda. Daca nu se intreprinde nimic pentru a
compensa acest lucru, asa cum se poate observa in figura 2.10 [52], folosind familii
logice uzuale este posibil ca circuitul integrat realizat fizic sa nu poata sa beneficieze
de erorile de nealiniere neglijabile, specifice metodei. Acest lucru se intampla
deoarece are loc o conversie a variatiei de nivel pentru semnal in variatie de faza
din cauza pragurilor logice fixe [34].

Amplitudine
A

Aliniere
perfecta

Prag logic
diferential

Excursie
completa ™
[}
[}
— |
[}
i
. . I
Nealinierea '
deciziei

Fig. 2.10 Conversie din variatie de amplitudine in variatie de faza
si decalarea momentului de decizie

O metoda de a combate acest efect este utilizarea unei combinatii intre o
retea salfazica si o retea de distributie clasica (pe ultimul nivel). Rolul retelei clasice
este refacerea amplitudinii complete a semnalului de tact astfel incat portile logice
de sincronizare sa nu necesite modificari. Abordarea ar fi similara cu cea necesara
retelelor rezonante [16], [17], [40], [41], [42], asa cum a fost prezentat in
introducere. Deoarece se revine practic la comanda intregii capacitati de sarcina
pentru semnalul de clock cu ajutorul unor circuite buffer, puterea necesara in acest
caz devine similara cu necesara unei retele de factura standard.

Similar retelelor rezonante, si pentru distributia de tact salfazicd sarcina
capacitiva data de intrarile de clock este parte intrinseca a topologie retelei -
incercarea de a separa aceastda capacitate va avea ca rezultat degradarea
performantelor globale ale sistemului cu privire la puterea consumata. Se justifica
astfel efortul de proiectare pentru un circuit logic adaptat functionarii cu semnale de
tact de amplitudine mai redusa.
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Metoda de distribuire salfazica a semnalului de clock are cateva
particularitati specifice in comparatie cu metodele uzuale cu excursie redusda a
tensiunii, prezentate in primul capitol. Daca in [6], [7], [30], [31], [32], [33], [34]
semnalul de tact este referentiat la una dintre tensiunile de alimentare, variind de
exemplu intre OV si o tensiune maxima sau de la o tensiune minima pana la
tensiunea de alimentare Vpp, configuratia de unda stationara se formeaza in jurul
unei tensiuni de mod comun, situate in general la jumatate din alimentare. In mod
practic, tensiunea de mod comun depinde de punctul static de functionare al retelei
de salfazice, putand avea deviatii usoare in jurul valorii nominale in functie de tipul
procesului rezultat in urma fabricatiei circuitului integrat. Tensiunea de linie data de
(2.6) se va stabili intotdeauna centrata pe acest nivel, deci semnalul distribuit, intr-
un punct oarecare de pe retea, va avea o variatie intre o valoare minima nenula si o
valoare maxima, mai mica decat tensiunea de alimentare. Din acest motiv, asa cum
a fost aratat in [52], circuitele sincrone folosite in mod uzual pentru sistemele cu
salt redus al semnalului de clock nu reusesc sa opereze in mod fiabil.

Astfel, pentru a preveni conductia parazitd a tranzistoarelor tact pe perioada
cat sunt blocate, sau pentru a imbunatati performantele in conductie ale acestora,
multe dintre circuitele propuse anterior folosesc combinatii de componente avand
tensiuni de prag diferite - reduse, standard, respectiv crescute (nu neaparat toate in
acelasi timp) [31], [32], [33]. Cum nu toate procesele de fabricatie pun la dispozitie
aceste tipuri de tranzistoare sau, eventual, vin cu un cost aditional, este de preferat
evitarea folosirii lor.

Circuitul descris in [52] - poarta logica diferentiala sincrona, sau folosind
acronimul din engleza poarta SDL, bazat pe cel propus initial in [53] unde e fara o
analiza teoretica, reuseste printr-un artificiu de proiectare poate sa fie facut sa
opereze corect si la amplitudini mici pentru semnalul de tact, fara penalizari de
viteza. Studiul teoretic complet efectuat pentru prima data in [52] arata ce
trebuie facut astfel incat poarta sa fie utilizabila in sisteme deservite de
retele de distributie de clock salfazice. Tindnd cont ca circuitul utilizeaza doar
doua tranzistoare inseriate intre liniile de alimentare, viteza maxima a acestuia este
printre cele mai mari realizabile intr-o tehnologie datd, folosind principii de
proiectare specifice CMOS standard.

Asa cum se vede din figura 2.11, nucleul portii logice propuse este format
dintr-un latch - pereche de inversoare conectate in cruce - similar cu cele utilizate
pentru celulele statice de memorie RAM. O diferenta esentiala fata de aceasta este
prezenta unui tranzistor ,de egalizare”, ce creeaza o cale de reactie negativa intre
cele doua iesiri ale blocului, functionand cu semnalul de clock. Prin prezenta acestui
tranzistor de egalizare, celula poata sa fie asimilatd unui latch dinamic bazat pe un
amplificator receptor de linie [54], [2] folosit de obicei in integratele mixte sau pur
digitale performante, respectiv in memoriile dinamice de mare densitate. Referinta
[54] face analiza unei astfel de celule amplificatoare folosita intr-un comparator de
mare viteza pentru a determina conditia de metastabilitate. Concluzia este ca viteza
maxima de operare, intr-o tehnologie datad, este imbunatatita prin adaugarea
tranzistorului de reset intre nodurile de iesire (deci implicit si rata de decizii
metastabile scade). Explicatia este ca reactia negativa controlatéd de semnalul de
tact sterge practic informatia stocata anterior in poarta logica asigurand iesirilor o
perioada mai indelungata in care sa comute ferm comparativ cu celula clasica.

Din punct de vedere functional, tranzistorul actionat de catre semnalul de
clock creeaza doua faze distincte - de egalizare, cdnd conduce, respectiv de
evaluare, cand este blocat. Fiind delimitate de catre tranzitiile semnalului de tact,
fiecare dintre faze are alocata jumatate din perioada semnalului de comanda. Pe
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2.5 - Circuit sincron pentru operare cu semnal de tact salfazic 77

durata egalizarii, rezistenta echivalentd a tranzistorului actionat de semnalul de
clock este de valoare mica, generdand o reactie negativa puternica in celula [52].
Aceasta reactie se opune celei pozitive, create de conectarea fincrucisatd a
inversoarelor. Cu cat bucla de reactie negativa are un efect mai important, cu atat
tranzistoarele de intrare vor putea asigura comutarea mai usoara a iesirii, ele
nemaitrebuind sa ,lupte” cu valoarea stocata anterior in celula de memorie.

o

IN/@_{ }_ _{ }—g INB

CK

%

s

Fig. 2.11 Poarta logica sincrona de tip SDL

in momentul in care reactia negativd devine dominanti, celula
atinge performantele maxime de viteza, informatia initiala din latch fiind
stearsa automat, efectiv de catre celula de memorare, fara aportul intrarilor
[52]. Practic, etajul se transforma intr-un amplificator liniar cu reactie
totala avand ca stare de echilibru egalitatea perfecta dintre tensiunile de
intrare si de iesire, lucru ce explica de ce se distruge valoarea logica
anterioara. Mai mult, faza de egalizare duce la polarizarea inversoarelor din
celula in regiunea de castig maxim a lor (tocmai punctul in care tensiunile
de intrare si de iesire sunt la acelasi nivel) rezultand o sensibilitate sporita
a portii logice.

Cea de-a doua faza, de evaluare, corespunde situatiei in care tranzistorul de
tact este blocat, iesirile circuitului fiind libere sa comute spre nivelul logic impus de
intrari. Prelevarea efectivd a esantionului de intrare se face tocmai la aceasta
tranzitie dintre cele doua faze - faptul ca celula a fost polarizata la sfarsitul egalizarii
in zona de amplificare maxima face ca blocul sa8 comute repede spre noua valoare
sesizata de intrari la trecerea in evaluare. Viteza de comutare va fi insa marita
suplimentar prin reluarea reactiei pozitive odata cu inchiderea tranzistorului de
egalizare, astfel ca poarta va avea performantele maxime de frecventa de operare
[52].

Se constata ca exista o granita bine definita intre cele doua situatii -
momentul in care efectul reactiei negative devine egal cu cel al reactiei
pozitive, denumita in modelul teoretic conditie de egalizare statica. Daca
aceasta granita nu este atinsa in timpul fazei de egalizare, functionarea portii SDL
va fi nesatisfacatoare deoarece tranzistoarele de intrare, pe langa necesitatea
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stabilirii noului nivel logic, trebuie sa contracareze efectul valorii stocate anterior.
Trebuie spus insda ca indeplinirea conditiei statice nu garanteaza
functionarea la orice frecventa. Comutarea intre cele doua faze de operare
se face cu viteza finita si daca perioada de tact nu ofera timp suficient
pentru ca reactia negativa sa ajunga dominanta, atunci, din nou,
functionarea portii este compromisa. Lucrarea de fata va denumi conditie
de egalizare dinamica situatia in care tranzistorul de egalizare a reusit sa
schimbe semnul reactiei in intervalul de timp disponibil.

Comparand figura 2.11 cu cele pentru celula de compensare a pierderilor din
figura 2.5, in special cele de la punctele a) sau b) se constata o mare asemanare
intre blocuri. Nu numai atat, se constata similitudini si in functionare - atata
vreme cat bucla de reactie pozitiva este dominanta, poarta logica simuleaza
o conductanta negativa intre nodurile de iesire, putandu-se spune ca
nivelul logic este refacut datorita valorii negative a impedantei de sarcina.
Cand reactia negativa este cea care impune caracterul global, semnul
conductantei modelate se schimba. Revenind la relatia (2.115), conditia este
echivalentd cu un castig in curent G,, s mai mare pentru etajul repetor decat pentru
etajul inversor G,,. Corolarul acestor afirmatii este ca modelul teoretic pentru
poarta SDL ramane valabil indiferent de modul cum este facut efectiv
circuitul de egalizare, respectiv cel de amplificare. Conditiile teoretice
deduse se vor particulariza in functie de topologia circuitului studiat, astfel
amplificatoare, comparatoare, porti logice cu faze de pre-incarcare /
descarcare, cu faze de reset, cu sau fara tranzistor sursa comuna de curent
(comandata sau nu de catre semnalul de tact) vor putea fi toate studiate pe
baza acestui model.

Pentru operarea corecta a unui sistem folosind porti SDL este esentiala
actionarea portilor consecutive folosind faze alternative ale semnalului de tact. Cata
vreme un nivel de porti se va gasi in faza de egalizare, deci cu iegirile la o valoare
logice nedefinita, intermediara, nivelul urmator trebuie sa se fie in faza de evaluare.
La comutarea semnalului de tact situatia se modifica, prima poartd trecand in
evaluare - refdacand un nivel ferm de iesire - in timp ce a doua poarta trece in faza
de egalizare la sfarsitul careia se va face si esantionarea valorii logice impuse de
prima poarta. Daca nu se face aceasta decuplare a starilor circuitelor sincrone
sistemul nu ar fi capabil sa satisfaca ecuatiile de proiectare. Dacd doua porti
consecutive sunt concomitent in aceeasi fazd, valoarea logica ce se preleveaza la
tranzitie dintre egalizare si evaluare va fi nedefinitd, fiind impusa de un nivel logic
intermediar.

Analiza de circuit pleacd de la modelul echivalent de semnal mic construit
pentru poarta logicd pe durata fazei de egalizare, prezentat in figura 2.12. Tinand
cont cd tranzitiile intre diversele stdri se fac cu viteza finitd, acest model va fi valabil
si pe o bunad parte durata comutarii iesirilor spre si dinspre faza de egalizare. In
figura 2.12, G,, reprezintd transconductanta etajelor inversoare din celula SDL.
Impedantele de sarcind Z, pe care lucreaza etajele inversoare sunt date de
rezistentele de scurgeri catre liniile de alimentare prin jonctiunile de drena sau
sursa, de rezistentele de iesire ale tranzistoarelor din circuit (produse de modularea
lungimii canalului pentru regimul de lucru saturat) si de fincarcarea capacitiva
proprie si de sarcina a portii. Castigul la joasa frecventd, dat de transconductanta si
de partea rezistiva a sarcinii se poate considera foarte mare, fiind posibile unele
aproximdri in model. Rgqg este rezistenta echivalentd a circuitului de egalizare - se
repetd aici, elementul de egalizare nu este obligatoriu sa fie un tranzistor lucrand in
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regiunea liniard. Sursele de curent I, modeleaza efectul valorii logice stocate
anterior in celula de memorare.

IR_EQ REQ
. —
> L
I Io Io Iis
Uo ' Uos
2y \I/ ‘) K\L Z
T, T,
Gm-Uos GmUo

Fig. 2.12 Model de semnal mic pentru faza de egalizare a portii SDL

Pe baza acestui model se pot scrie urmatoarele ecuatii:

Gm Up=1Ip-Ip+Ir_kg (2.118)
Uopg = -1 -2, (2.119)
Ip _gg = U"R_# (2.120)

EQ
Gm Upg =1, +Ip-1Ip_gg (2.121)
Uy = -1, - Z, (2.122)

Considerand impedanta de sarcind Z, formata dintr-o combinatie paralela C,
si R;, rezolvand ecuatiile pentru determinarea tensiunii diferentiale dintre iesiri se
obtine transformata Laplace [52]:

. r

2-G, R

£75m TR g
Req - C;

Up=2-1,-
b o (2.123)

Curentul I, trebuie sa furnizeze suficienta sarcind astfel incat tensiunea
diferentiald initiald la iesire sa fie egald cu cea data de valoarea logica stocata
anterior V,. Deoarece la inceputul tranzitiei poarta logica are deja tensiunea
diferentiald anterioara, se presupune ca urmeaza o functie treapta o(t). Cu aceasta,
curentul de intrare iy exprimat in functie de timp trebuie sa corespunda unui puls
Dirac d(t), fiind apoi posibild determinarea directa a transformatei Laplace pentru el:
o = & Wy - 0(t)- S = v, L5t (2.124)

o

Ip = Vp - =% (2.125)
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Solutia temporala finala pentru tensiunea diferentiala de iesire este
data de:

2-Gp-Reg

Req-C. (2.126)

-t
UD :Vp -e

Analizand termenul exponential din relatia (2.126) se poate pune in
evidenta urmatoarea conditie statica de egalizare:

GmReg <2 (2.127)

intr-adeviar, daci produsul dintre G, si Rgq este exact 2, tensiunea
diferentiala din (2.126) devine nedefinitd. Daca produsul este mai mare
decat 2, tensiunea diferentiala de iesire va continua sa creasca la infinit.
Daca, in schimb, conditia statica de egalizare scrisa ca in relatia (2.127)
este indeplinita, tensiunea de iesire va avea o scadere exponentiala catre
zero. Totusi, asa cum a fost amintit, satisfacerea ei nu implica functionarea corecta
indiferent de frecventa de operare. Pentru aceasta, trebuie considerat si timpul
in care tensiunea diferentiala de iesire a portii logice atinge un nivel minim
— cu cat acesta este mai mic, cu atat sensibilitatea portii va fi mai mare
deoarece efortul tranzistoarelor de intrare de a impune noua valoare logica
va fi mai mic. Din acest motiv, atingerea pragului impus pentru tensiunea
de iesire in timpul fazei considerate va reprezenta conditia de egalizare
dinamica.

Pana in acest punct, modelul teoretic nu a facut nici o presupunere cu privire
la durata tranzitiei spre faza de egalizare. In practica, tinand cont de faptul ca
poarta are alocata doar jumatate din perioada semnalului de clock, pentru a
atinge tensiunea diferentiala minima impusa U, _go este esentiala separarea
efectului constantei de timp a exponentialei din relatia (2.126) de efectul
tranzitiei (lente) a semnalului de tact care impune viteza de comutare din
evaluare spre egalizare. Aceasta diferentiere se poate face aproximativ
considerand compunerea celor doua efecte dupa o relatie asemanatoare cu
cea pentru evaluarea timpilor de comutare reali pe baza timpilor masurati
cu osciloscopul. Presupunand o aproximatie trapezoidala pentru semnalul de clock,
avand fronturile aproximativ un sfert din perioada semnalului T¢c / 4 si notand cu
ty o timpul in care se atinge valoarea minimd a tensiunii diferentiale de iesire, se
poate scrie pentru lungimea fazei de egalizare Te / 2:

2
T, T,
Toc . (%j ity e (2.128)

Din aceasta rezulta un buget de timp pentru caderea semnalului de iesire:

3
tm o = Tck g (2.129)

Revenind la solutia pentru tensiunea de iesire pe durata fazei de egalizare
(2.126) se va putea construi conditia de egalizare dinamica avand
cunoscute durata procesului (2.129), respectiv tensiunea finala Up_gq:
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N S B P
4 n Vp 2-Gp - Re (2.130)
Up_kq

Daca se reuseste indeplinirea in practica a conditiei anterioare,
poarta logica rezultatd va avea performantele de viteza si de comutare
dorite, impuse in caietul de sarcini. Ecuatia (2.130) stabileste o legatura intre
castigul etajelor inversoare G, si rezistenta echivalentd a circuitului de egalizare Rgq
- fiind implicate douda marimi necunoscute, pentru solutionarea completd a
circuitului este necesara scrierea a inca unei relatii care sa implice cel putin una
dintre variabile. Acest lucru se poate obtine prin considerarea urmatoarei faze de
functionare — cea de evaluare, in care rezistenta echivalenta de egalizare devine
teoretic infinitd. Pentru modelul de semnal mic din figura 2.12 o valoare extrem de
mare pentru Rgg echivaleazd cu scoatere ei completa din circuit.

Repetdnd calculele anterioare pentru noua situatie se poate determina
solutia tensiunii diferentiale de la iesirea portii logice la sfarsitul fazei de
evaluare:

Gm
Vo =Up rq-e " (2.131)

Se remarca asemanarea mare dintre (2.126) si aceasta relatie insa
semnificatia este exact opusa. Este vorba despre refacerea tensiunii diferentiale de
varf Vp pornind de la tensiunea minima atinsa la sfarsitul fazei de egalizare Up g in
intervalul ty gy Separand si aici timpul de tranzitie al semnalului de tact de timpul
de comutare folosind acelasi procedeu ca pentru faza de egalizare se va obtine o
relatie asemanatoare cu conditia de egalizare dinamica (2.130):

J3 1 C,
TCK'T'izGi
/n[ A ] m (2.132)
UD_EQ

Cele doua ecuatii (2.130) si (2.132) formeaza un sistem prin
solutionarea caruia se va putea face dimensionarea efectiva a portii logice.
Primul pas va fi determinarea dimensiunilor necesare pentru etajele
amplificatoare inversoare iar apoi, determinarea dimensiunilor circuitului
de egalizare. Asa cum a fost mentionat anterior, modelul construit pana in
acest punct este generic, putand fi aplicat unei mari varietati de circuite
prin particularizarea valorilor G, respectiv Rgo. Pentru poarta SDL propusa
pentru reteaua de distributie salfazica acest lucru se rezuma Ila
dimensionarea inversoarelor conectate incrucisat, respectiv la
dimensionarea tranzistorului de egalizare.

Céastigul G, este format din transconductantele individuale pentru
tranzistoarele din compunerea etajului inversor, insa spre deosebire de cazul uzual
in care distributia intre cele doua tipuri este egald, pentru poarta SDL castigul in
curent al tranzistorului pMOS trebuie sa fie mai mare. Acest lucru deriva din
topologia de circuit - la tranzitia dintr-o faza in alta, circuitul de intrare va avea
niveluri de tensiune intermediare atat pe terminalul de poarta (iesirea blocului
anterior comutand spre faza de egalizare) cat si pe drenad (iesirea blocului curent
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comutand spre evaluare). Mai departe, calculul le va presupune pe toate egale cu
Veq, nivelul mediu existent pe fiecare iesire a portii pe durata fazei de egalizare.
Tensiunile de polarizare pentru tranzistoarele de intrare vor impune puncte statice
de functionare asemanatoare cu cele ale nMOS-urilor din etajele inversoare, deci
curenti de drena asemanatori. Deoarece intrarile nu sunt cuprinse in bucla de
reactie, transconductantele acestora nu vor participa activ in castigul total G,, al
inversoarelor. In schimb, analizdnd schema portii logice sincrone din figura 2.11 se
constata ca tranzistoarele pMOS trebuie sa debiteze curentul ambelor tranzistoare
nMOS cu care au conexiune directd in drena deci vor avea un curent de circa doua
ori mai mare decdt acestea. Prin legatura existentd fintre curent si castig,
transconductanta tranzistoarelor pMOS va fi de doud ori mai mare. Asadar, castigul
total poate sa fie scris G, = Gmn + 2 * Gmp, UNAE Gy Si Gmp SUNt transconductantele
pentru nMOS si respectiv pentru pMOS mentionate anterior. Avand aceste date, pe
baza ecuatiilor de definitie ale castigurilor rezulta rapoartele dimensionale pentru
inversor [52]:

W, 4.¢ V 1

n = -l . 2.133

L, 3. J3. Tex /{UDEQ} K, '(VEQ _VTHn) ( )
W, 8. A ] 1
b _ . . 2.134
L, 3. NER Tex H[UDEQ Ky - (VDD_VEQ_VTHP) ( )

Ca observatie, pentru simplificarea notatiilor, in relatia (2.134) s-au folosit
marimi in _valoare absoluta pentru tensiunea de prag, respectiv tensiunile pe
terminale. In relatiile anterioare, W, si W, reprezintd |&timile tranzistoarelor nMOS,
respectiv pMOS iar L, si L, sunt lungimile canalelor pentru acestea (considerate, de
obicei, la valoarea minima realizabila tehnologic din dorinta de a minimiza aria
activa folosita). Parametrii de proces Vrun, Vmyp sunt tensiunile de prag iar K, si K,
sunt constantele de proces pentru curentul de drena.

In mod uzual, Vg se alege la jumatate din valoarea sursei de alimentare,
motivatia fiind excursia simetrica efectuatd de semnalul de iesire in momentul
stabilirii valorii logice finale. Beneficiul ar fi o mica Tmbunatatire a vitezei de
comutare a portii — la viteze de variatie egale pentru ambele fronturi, iesirile ating
nivelurile logice corecte in acelasi interval de timp [53]. Asa cum se va vedea insa
mai departe, relaxadnd aceasta restrictie, domeniul de aplicabilitate al portii va
creste. Efectul principal pe care il are tensiunea de egalizare este asupra
tranzistorului de egalizare, mai precis, asupra amplitudinii necesare pentru semnalul
de tact astfel incat sa aduca tranzistorul de egalizare in conditia dorita - in regiunea
de conductie liniara. Pentru ca, desi egalizarea are tendinta sa anuleze diferenta
dintre iesiri, va exista o valoare reziduald de tensiune la sfarsitul acestei faze, data
de viteza limitata de comutare, se presupune ca tranzistorul de egalizare se va afla
in regiunea liniard, insa cu o tensiune drend-sursa inca destul de mare astfel incat
nu poata fi neglijata. Luand reciproca derivatei curentului scris pentru regiunea
rezistiva se va putea determina rezistenta echivalenta Rgo:

1

W, Vv 2.135
K ',_nEQ'[VCK *(VEQ *%)*VTH_EQ Vos] ( )
n_EQ

REQ =
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Desi tranzistorul folosit pentru egalizare este de tip nMOS (de dimensiuni
W, eo / Ln ro), tensiunea lui de prag Vi, g este consideratd ca fiind diferitd fatd de a
celorlalte tranzistoare de acelasi tip ce intrd in componenta portii. Explicatia este
prezenta efectului de substrat asupra pragului de deschidere, acest tranzistor
functionand cu tensiune nenuld pe terminalul de substrat. Se remarca existenta
termenului Vps ce reprezinta diferenta dintre tensiunile de drena, respectiv sursa.
Este interesant de observat ca tensiunea de pe terminalul sursa este cu Vps / 2 mai
jos decéat nivelul de egalizare Vgqo. Termenul V¢« reprezinta valoarea de varf (egald
cu tensiunea de mod comun adunatda cu amplitudinea) atinsa de semnalul de tact
aplicat portii.

Pentru o explicatie calitativa aproximativa, presupunand intr-o
prima faza ca pragul tranzistorului, respectiv diferenta de tensiunea drena-
sursa sunt constante, unul dintre factorii determinanti pentru rezistenta
echivalenta a componentei este diferenta dintre tensiunea maxima a
semnalului de tact V.« si tensiunea de sursa, impusa predominant de nivelul
de egalizare Vg,. Relatia (2.135) arata ca prin alegerea convenabila a
nivelului de egalizare, va fi posibila reducerea semnalului de tact, fara
degradarea performantelor circuitului. Intr-adevar, deviind de la conditia ca
Veo sa fie jumatate din valoarea sursei de alimentare se poate mentine
constanta tensiunea dintre grila si sursa tranzistorului de clock, chiar daca
amplitudinea semnalului de comanda este afectata de anvelopa
configuratiei de unda stationara, specifica distributiei salfazice. Cu aceasta,
tensiunea efectiva de comanda a tranzistorului, data de diferenta dintre
tensiunea grila-sursa si tensiunea de prag, ramane constanta, deci si
rezistenta echivalenta a lui se va pastra.

Explicatia de mai sus este doar una aproximativa, in practica fiind mai multi
parametri de circuit de care trebuie tinut cont, respectiv, exista o interdependenta
intre dimensiunile tranzistoarelor. O prima deviere va fi legata de regiunea de
functionare pentru acest tranzistor. La intrarea in faza de egalizare, sursa Iui se
gaseste la un potential apropiat de nivelul de masa in timp ce drena Iui se afla la
aproximativ tensiunea de alimentare - in fond, diferenta de potential dintre
terminalele lui este data de valoarea logica stocata in celula de memorare. In
conditiile de mai sus, cu sigurantd, tranzistorul respectiv se va gasi in saturatie. Din
fericire, timpul cat acest tranzistor este saturat este doar o fractiune din perioada de
egalizare, modificarea tuturor tensiunilor de pe terminale ducand destul de repede
componenta spre regiunea liniara. Rezistenta echivalenta din relatia (2.135) este
doar o aproximatie si va trebui sa considere o tensiune drena-sursa echivalenta, mai
mare decat cea atinsa in final in circuit. Presupunand cad semnalul de tact a atins
deja o amplitudine mare in momentul in care iesirea portii logice incepe sa se
modifice, curentul initial prin tranzistor este dat de relatia:

Ip_Eq_F = > (VCK_F _VTHn)Z (2.136)

LnfEQ

S-a presupus ca se lucreaza cu excursia completa pentru semnalul de clock,
nivelul maxim atins de acesta fiind V . Se observa cd tensiunea de prag din
(2.136) diferé de cea consideratd in ecuatia (2.135) deoarece la inceputul
comutarii, diferenta dintre terminalul de sursa si cel de substrat este neglijabila.
Abia pe masura modificarii nivelului semnalului de iesire se va modifica si aceasta
tensiune, ducand la o crestere a pragului tranzistorului. Tinand cont de conditia
necesara iesirii din saturatie, Vps < Vgs - Vi, efectul va fi o prelungire a timpului
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necesar atingerii regiunii liniare prin scaderea diferentei Vgs - V4, aceasta
impunand o scddere necesara suplimentar pentru diferenta de tensiune dintre drena
si sursa. Scaderea amplitudinii semnalului de tact V, chiar in conditiile scaderii
similare a nivelului de tensiune de egalizare Vg, va duce automat la scaderea
curentului initial prin tranzistorul de egalizare de la nivelul maxim I, g ¢ din ecuatia
(2.136) la valoarea I, go. Raportul intre cei doi curenti se va reflecta in final in
valoarea echivalenta pentru rezistenta de egalizare. O buna aproximatie, asa cum a
rezultat in [52] este multiplicarea valorii acesteia cu raportul dintre curentul maxim
Ip ro r Si cel impus de amplitudinea redusa Ip go.

2
Reo=Recp - Vexk F=Virn| 1
R UV 1- Vbs (2.137)
2 Ve ~Veg —Yon_eo)
1
Reqo =
W,
ko Y (Ve Vi o) (2.138)
Ln_EQ -

Relatiile anterioare au introdus notatia Rgq, reprezentand rezistenta ideald
de egalizare perfecta, cu tensiune reziduald nuld intre iesiri [52]. Efectul tensiunii
Vps duce la cresterea rezistentei echivalente impunand un termen multiplicator
pentru numitorul fractiei de definitie pentru Rego. Avand relatia dintre rezistenta de
egalizare si castigul inversoarelor data de conditia de egalizare dinamica (2.130) se
poate scrie relatia de dimensionare pentru tranzistorul de egalizare in functie de
dimensiunile celorlalte componente. Rezulta, in functie de dimensiunile nMOS [52]:

2
W EQ_[VCKF_VTHn] (3~W Ly go Veq — Vrrn
n - n
B Ve = Viun L, Vexk =Veo = Vi _eq

Ve (2.139)
4.-C L . Up ko
NER Tex n-fe Ky - (VCK Ve - VTH_EQ)

Ecuatia (2.139) poate sa fie scrisa si in functie de tranzistorul pMOS fiind
utild in anumite conditii de circuit.

2 7K, L, Vex —Veo—Viw_eg

2
W _ Vek F=Viun | [ 3 W .&_Ln_EQ_ Voo = Veo = Vrun
n-£Q Vek = Virn

Ve (2.140)
4.-C UD_EQ

L, )
V3. Tex -FQ Ky - (VCK ~Veo —Vin_ EQ)

Asa cum a fost definitd, marimea V, din ecuatiile de dimensionare (2.139)
si (2.140) reprezintd tensiunea diferentiala de la iesirea portii, insa in presupunerea
initiald ca excursia este simetrica in jurul tensiunii de egalizare. Prin reducerea
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2.5 - Circuit sincron pentru operare cu semnal de tact salfazic 85

acesteia din urma, salturile de tensiune devin nesimetrice, una dinte iesiri avand de
efectuat o schimbare de potential mai mare, deci va atinge nivelul logic stabil intr-
un timp mai lung. Pentru a considera acest efect, tensiunea de varf trebuie sa fie
rescrisa ca dublul saltului maxim, Vp = 2:(Vpp - Vg), chiar dacd s-ar obtine o

valoare mai mare decét tensiunea de alimentare.

Referinta [52] a procedat mai departe la construirea efectiva (in simulare) a
unei porti logice sincrone intr-o tehnologie de 130nm, alimentata la 1.2V. Viteza de
operare impusa a fost de 3.5GHz iar semnalul de clock, centrat pe jumatate din
tensiunea de alimentare, a fost considerat avand trei amplitudini diferite - 600mV,

450mV si 300mV.
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Fig. 2.13 Semnal de iesire pentru poarte SDL dimensionata
pentru diferite amplitudini de clock
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In aceste conditii, nivelurile maxime pentru tact sunt 1.2V, 1.05V si
respectiv 0.9V. Nivelurile de egalizare impuse au fost de 600mV, 450mV si 300mV.
Trebuie spus ca desi nivelul de egalizare se modifica, distributia salfazica a
semnalului de tact va fi construitd tot timpul in jurul unei tensiuni de mod comun
fixe, aproximativ jumatate din tensiunea de alimentare pentru tehnologiile CMOS.
Exercitiul de proiectare a intdmpinat unele probleme la dimensionarea teoretica a
tranzistoarelor nMOS in conditiile lucrului cu amplitudinea minima pentru semnalul
de tact deoarece nivelul de egalizare de 300mV devine mai mic decat valoarea de
manual a tensiunii de prag. Pentru a evita folosirea unor tranzistoare de tip
low-VT, in practica se poate recurge la cresterea lungimii canalului in multe
dintre tehnologiile de procesare submicronice. Desi pare surprinzatoare
sugestia, existenta unei dependente intre lungimea canalului si tensiunea
de prag duce la scaderea acesteia [48], [49]. Asa cum a fost aratat in [52],
pentru tehnologia selectata efectul poate sa fie dramatic — mentinand raportul
aspect si tensiunile de polarizare pentru nivelul de egalizare de 450mV, dar tripland
lungimea canalului pentru tranzistorul nMOS din inversor, castigul acestuia devine
de 2 ori mai mare. In final, modelul teoretic a aratat o corelatie suficientd cu
simularea 1n privinta dimensiunii tranzistoarelor. Excluzand situatia pentru
amplitudinea minima a semnalului de tact unde modelul teoretic nu a putut
determina latimea pentru nMOS-uri, eroarea tipica pentru valoarea teoretica
determinata fata de valoarea rezultatd prin simulare este de circa 30% (5 din 8
cazuri), cu un maxim de aproximativ 55%. Asa cum se observa din figura 2.13,
poarta SDL dimensionata este capabild sa opereze corect in toate cele trei situatii.
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Fig. 2.14 Poarta logica cu nivel de semnal de tact programabil
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Pentru maximul de flexibilitate in utilizarea portii logice cu o retea
de distributie salfazica este de dorit ca circuitul sa poata fi programat sa
accepte diferite niveluri pentru semnalul de tact la intrare. Referinta [52] a
aratat ca acest lucru este perfect posibil pentru schema propusa, construind
direct, fara redimensionarea tranzistoarelor o poarta capabild sa opereze cu toate
cele trei niveluri. Desigur, a rezultat o usoara degradare a performantelor, dar
aceasta poate fi compensatd n practica daca cerinta este impusa. Figura 2.14
reprezinta topologia finald pentru poarta programabila.

2.6 Concluzii

In prezentul capitol au fost studiate in detaliu limitdrile ce derivd din
utilizarea unei retele de distributie salfazica pentru semnalul de tact in momentul
integrarii ei pe placheta de siliciu a circuitului integrat. Astfel, a fost identificata
necesitatea compensarii pierderilor, urmatd apoi de prezentarea unei metode
posibile pentru acest lucru si, in final au fost propuse circuite electronice necesare
operarii in bune conditii a unei retele de distributie salfazice.

Astfel, pornind de la proprietatile liniilor de transmisie neideale pe
care se construieste o configuratie de unda stationara, s-a aratat,
suplimentar fata de referinta [44], care este impactul pierderilor retelei de
transmisie, rezultand necesitatea compensarii acestora iAn momentul in care
se doreste construirea unei retele salfazice integrate. In subcapitolul 2.1,
impunand valoarea maxima acceptata pentru eroarea de faza, a fost
estimata o valoare limita pentru pierderile rezistive tolerate pentru o linie
de transmisie utilizata intr-o distributie salfazica. A fost apoi aratat ca prin
construirea retelei de tact folosind nivelurile de metalizare de rezistenta
minima disponibile in tehnologiile curente de fabricatie a circuitelor
integrate poate rezulta o valoarea a pierderilor de zeci de ori mai mare
decat limita impusa, cu degradarea drastica a performantelor.

Pe baza acestui rezultat este clara necesitatea compensarii pierderilor liniilor
de transmisie integrate, subcapitolul 2.2 tratand la nivel teoretic linia cu
pierderi (partial) compensate cu ajutorul unor elemente de conductanta
negativa simulata. Sunt studiate constanta de propagare, impedanta
caracteristica, conditia de reflexie totala generald, respectiv pentru linia
salfazica si, in final, coeficientul de reflexie la sarcind, considerand
modularea impedantei acesteia. Aceasta analiza este necesara in momentul
in care se doreste determinarea unui algoritm de compensare in conditiile
integrarii schemei alaturi de reteaua de distributie a semnalului

In privinta metodei de compensare a pierderilor este esential ca
aceasta sa functioneze in mod continuu pe o configuratie de circuit
asemanatoare cu cea a aplicatiei finale, sa fie capabila sa compenseze atat
derivele de proces cat si cele in functionare (temperatura, tensiune de
alimentare), sa nu fie afectata de erorile de stabilire a impedantei de
sarcina si sa foloseasca circuite de masura usor realizabile in siliciu.
Subcapitolul 2.3 propune o astfel de schema originala ce foloseste un tronson de
liniei de transmisie folosita in conditii salfazice, avand lungimea electrica de asa
maniera incadt sa prezinte cel putin douda minime ale configuratiei de unda
stationara. Metoda se foloseste de masurarea amplitudinii semnalului in
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regiunile de minim - asa cum a fost aratat teoretic, in momentul
compensarii totale a pierderilor liniilor de transmisie, minimele consecutive
vor prezenta aceeasi amplitudine a semnalului, indiferent daca impedanta
de sarcina este capabila sau nu sa creeze o conditie de reflexie totala.
Dificultatea ce apare este legata de probabilitatea micd de a avea un punct de
masura prezent exact pe pozitia necesara. Pentru a putea esantiona precis
nodurile de tensiune ale undei stationare prin utilizarea unui numar limitat
de circuite de masura se introduce modularea impedantei de sarcina, cu
efectul modularii pozitiei minimelor configuratiei salfazice.

Spre final, in subcapitolul 2.4 este prezentat un circuit convertor de
impedanta negativa ce poate fi utilizat pentru compensarea efectiva a pierderilor.
Este prezentata teoria de operare a schemei precum si o metoda originala
prin care se poate face controlul conductantei negative fara a afecta
punctul static de functionare (tensiunile prezente, respectiv curentii statici
prin ramuri) pentru blocul de compensare. Metoda presupune utilizarea
unui circuit replica a etajului de control - doar asupra acestei copii se va
actiona in mod direct in vederea ajustadrii parametrilor de functionare,
acestia fiind apoi oglinditi automat, prin modul de constructie efectiva a
blocului, spre ramurile etajului de compensare.

In cele din urma, in subcapitolul 2.5 este propusa o poarta logica sincrona
capabild sa opereze cu semnalul de tact salfazic. Este esentiala utilizarea unei porti
dedicate ce accepta la intrare semnal de clock de amplitudine redusa pentru a putea
beneficia in intregime de avantajele metodei de distributie salfazice - in principal de
includerea capacitatii actionate in parametrii intrinseci ai retelei de distributie, cu
efect covarsitor in puterea electrica totalda necesara bunei functionari a circuitului
integrat. Subcapitolul construieste pentru prima data un model teoretic
general, aplicabil unei intregi familii de circuite logice bazate pe
amplificatoare sincrone de linie, indiferent de metoda prin care se
implementeaza efectiv faza de reset a acestora. In final, modelul este
particularizat pentru poarta logica sincrona de tip SDL [53] si, in urma
analizelor calitative facute, este propusa si demonstrata o extindere
originala a domeniului de lucru pentru poarta logica, facand-o compatibila
cu metoda de distribuire a semnalului de tact salfazica.
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Capitolul 3

Extensii salfazice bidimensionale originale

3.1 Introducere

Asa cum a fost aratat in bibliografie [44], [12], [14], [45], [46], cerintele
minime pentru o distributie de clock salfazica sunt formarea unei configuratii de
unda stationara si pierderi minime (ideal nule) la transportul de energie dinspre
generator spre consumatori. Acest lucru este posibil si pentru configuratii in spatii cu
mai multe dimensiuni atata vreme cat regimul de functionare impune existenta unei
configuratii de unda stationara, deci atdta vreme cat suportul fizic al retelei de
distributie de tact permite existenta (si transportul catre generatorul de semnal) a
undelor reflectate dinspre sarcina terminalda. Desi se va lucra cu o structura
tridimensionald, prin modul in care se propaga campul electromagnetic si prin modul
in care se poate abstractiza structura pentru o modelare mai usoara (ca o singura
suprafata activa ce transportd semnal electric definit fatd de o referinta universala
ideald), se va accepta ca sistemul sa fie asimilat unei structuri bidimensionale. Din
acest motiv, pe parcursul acestui capitol, desi se va face referire tot timpul la un
sistem fizic tridimensional, intreaga nomenclaturd construitda si folosita va fi
corespunzatoare unei structuri bidimensionale.

Inainte insd de a trece la studiul efectiv al unor configuratii originale
posibile, este utila prezentarea modului de determinare a parametrilor folositi pentru
modelare asemanatoare cu cea din [43], considerand un model cu elemente
concentrate de tip LC, respectiv RLCG pentru situatia in care exista pierderi. Cele
doua configuratii ce se vor studia corespund tratarii intr-un sistem de coordonate
cartezian, respectiv intr-un sistem de coordonate polare. In ambele situatii, plecand
de la relatii cunoscute din fizica, modelarea porneste de la o structura formata din
doua plane paralele infinite, aflate la distanta d unul fata de celalalt intre care se va
stabili un cdmp electromagnetic. Spatiul dintre cele doua suprafete conductoare este
ocupat de un mediu dielectric ideal avand o constanta dielectrica relativa &,
considerata ca marime pur reald (echivalent cu o tangentd a unghiului de pierderi
nuld). Ca nota, desi materialul este considerat dielectric ideal, nu este insa
considerat si izolator perfect, admitand pentru el o rezistivitate finitd, dar de valoare
foarte mare.

Acestei structuri i se ataseaza un sistem de coordonate, in prima faza
tridimensional. Pentru simplitate, se va considera ca planul pentru z = 0 se
confunda cu planul conductor superior. Totodatd, vom considera ca doar planul
superior este dintru-un material conductor real - cel inferior se presupune ca este
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dintr-un metal nemagnetic perfect (deci pierderi rezistive nule si permeabilitate
magnetica relativa egald cu 1).

A

N\

Fig. 3.1 Model de baza pentru structura salfazica bidimensionala

Pornind de la modelul din figura 3.1, determinarea parametrilor RLCG se va
face izoland o sectiune (in principiu din ambele suprafete conductoare) avand o
forma specifica sistemului de coordonate folosit in modelare. Astfel, pentru lucrul in
coordonate carteziene se va extrage o sectiune patrata in timp ce pentru un sistem
de coordonate polare, sectiunea izolata va acoperi un sector de cerc. Abordarea
aceasta a fost folosita si in [12].

3.1.1 Modelarea in coordonate carteziene

I. Modelarea rezistentei bidimensionale

Pentru ca am considerat ca doar suprafata superioara reprezintd un metal
real, modelarea rezistentei este utila doar pentru acesta. Trecerea de la cazul real in
care ambele plane sunt realizate din materiale conductoare neideale la acest model
se face prin intermediul unei rezistivitati echivalente o pentru metalul real, egala cu
suma rezistivitatilor initiale (pentru a nu aparea confuzii in conditiile lucrului in
coordonate polare, pentru rezistivitate se va folosi o in locul simbolului mai uzual p).
Acest lucru este posibil doar daca prin sectiunea din planul conductor inferior circula
un curent de acelasi modul si de sens opus fata de cel din sectiunea superioara
considerata - asa cum se va vedea pe parcursul acestui capitol, aceasta ipoteza va
fi verificata in situatia reala.

Asadar, modelarea rezistentei se va face doar pentru o sectiune patrata
extrasa din suprafata superioara, de dimensiunile elementare orizontale dx si dy. Se
presupune ca sectiunea este suficient de mica astfel incat densitatea de curent este
constanta pe intreaga latura considerata ca punct de injectie a curentului in
materialul conductor.
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Cu marimile definite in figura 3.2 se poate scrie direct relatia cunoscuta din
fizica pentru rezistenta sectiunii considerate:

R=0c—— 3.1
g dy (3.1)

dx

dy

Fig. 3.2 Model pentru determinarea rezistentei elementare ortogonale

Pentru un sistem de coordonate carteziene uzual, factorul de scalare intre
toate axele este unitar, si raportul dintre dimensiunile elementare dx si dy va fi tot
unitar. Cu aceasta, relatie anterioara se poate rescrie:

o
R=Y2

g (3.2)
R =Rs (3.3)

Se observa ca pentru sectiunea considerata, atata vreme cat forma ei este
patrata, rezistenta nu depinde de dimensiunile orizontale ale elementului considerat
si nici de dimensiunile planului conductor initial ci numai de rezistivitatea
materialului si de grosimea acestuia. Vom nota aceasta valoare specificd cu Rs,
reprezentand rezistenta per patrat [47] - acest parametru este un parametru
specific pentru nivelurile conductoare disponibile in tehnologiile de fabricatie pentru
circuitele integrate fiind specificat in manualele tehnologiei.

II. Modelarea conductantei bidimensionale

Pentru determinarea conductantei bidimensionale echivalente pentru
modelarea cu parametri de circuit concentrati se va izola o sectiune volumica din
materialul dielectric, marginita de doua sectiuni conductoare prelevate din cele doua
suprafete ale modelului. Si aici se va considera sectiunea prelevata suficient de mica
astfel incat densitatea de curent este din nou constanta pe intreaga suprafata a
sectiunii - figura 3.3.

Notand cu op rezistivitatea materialului dielectric se va putea scrie care este
rezistenta electrica a volumului considerat, aplicand formula cunoscuta din fizica in
functie de dimensiunile fizice ale sistemului, urmand ca apoi, pentru determinarea
conductantei, sa se inverseze relatia determinata.
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dx I

v dy

Fig. 3.3 Model pentru determinarea conductantei elementare ortogonale

R, =0 L 3.4

b P dx - dy (3.4)
1

G = dx - dy (3.5)
Op

Analizand relatia (3.5) determinata anterior se poate constata ca depinde de
un termen specific sistemului considerat (dat de catre distanta ce separa cele doua
suprafete conductoare si de pierderile dielectricului), respectiv de aria sectiunii
elementare considerate. Un lucru important, util si pentru determinarea
conductantei pentru modelarea in coordonate polare, este acela ca forma
considerata in planul xOy intervine in valoarea conductantei materialului dielectric
doar prin valoarea ariei sectiunii considerate. Notdnd cu Gs (de la conductanta
specifica sau superficiald) termenul specific modelului considerat, relatia anterioara
se poate rescrie [47]:

1
Ge =
s d-o, (3.6)
G =Gg -dx-dy (3.7)

III. Modelarea capacitatii bidimensionale

Dintre toti parametrii pentru modelare, capacitatea este cel mai usor de
determinat, inclusiv pentru situatia tratdrii in coordonate polare. Izoland aceeasi
sectiune din figura 3.3, folositd si la determinarea conductantei materialului
dielectric, capacitatea elementului considerat rezulta imediat ca fiind cea a unui
condensator plan-paralel, bine cunoscut din fizica:

Cs=—1L-0 (3.8)
C=Cs-dx-dy (3.9)
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Evident, se neglijeaza efectele de margine, lucru valabil in situatia in care
campul electric dintre cele doud placi este uniform intr-o sectiune data suficient de
micd. Asa cum se va arata intr-un capitol ulterior, aceastd presupunere este valida
[2], [43].

Si aici se poate pune n evidentad capacitatea specifica Cs ce depinde doar de
grosimea si permitivitatea dielectrica a materialului dintre cele doua suprafete
conductoare [47]. Similar cu conductanta sectiunii elementare, se face si aici
observatia ca esential in determinarea capacitatii nu este forma celulei elementare,
cat aria sa.

IV. Modelarea inductantei bidimensionale

Fie o constructie ca cea din figura 3.4, formata dintr-un numar infinit
de bucle rectangulare elementare, aldaturate de asa maniera incat peretii
verticali sunt confundati intre doua bucle succesive [47]. Fiecare dintre
aceste bucle elementare este parcursa in acelasi sens de un curent, dat in
principiu de coordonatele buclei selectate, dar cu observatia ca in
vecinatatea buclei considerate, toti curentii pot fi considerati egali. Tinand
cont si de faptul ca peretii verticali ai buclelor consecutive sunt confundati,
acest lucru se traduce printr-un transfer nul de sarcina intre planul superior
si cel inferior.

dx

- %\;,

{ <=1de<=[ I<=I1JL

'™

Fig. 3.4 Model pentru determinarea inductantei elementare ortogonale

Din cauza acestui transfer nul, din punct de vedere electric, peretii
verticali ai buclelor se pot elimina rezultand ca intreaga structura se reduce
la doua plane conductoare paralele parcurse in fiecare punct in sensuri
opuse de catre suma curentilor elementari din vecinatatea punctului
considerat. Se observa ca practic aceasta constructie poate constitui o alta
reprezentare pentru modelul initial bidimensional al celor doua plane
conductoare paralele.

BUPT



94 Extensii salfazice bidimensionale originale - 3

Presupunand si prezenta unui cdmp magnetic generat intre cele doua plane
orizontale de catre curentul ce le parcurge, orientat dupa axa Oy, se obtine in final
celula elementara din care se va extrage inductanta elementului de suprafatad in
coordonate carteziene - figura 3.5.

Pentru cad cele doua plane conductoare au fost considerate infinite, campul
magnetic prezent intre ele se poate aproxima cu unul uniform, neglijand efectele de
margine. De asemenea, pentru ca in fond este vorba despre un cdmp parte a unui
camp electromagnetic ce se propaga intre cele doud suprafete paralele, asa cum se
stie din fizicd, cdmpul magnetic in exteriorul regiunii dintre cele doua plane se
considera nul. Din nou, presupunerile acestea cu privire la cdmpul magnetic vor fi
justificate ulterior.

Izolénd celula elementara, legatura dintre curentul electric ce o strabate si
campul magnetic elementar generat se poate determina pornind de la legea lui
Ampére pentru bucld de curent (ca parte a legilor lui Maxwell, insa neglijand
variatiile cAmpului electric), scrisa in forma integrald. Pentru aceasta se considera o
curba inchisa I care inconjoara fata superioara de latime dy a buclei de circuit
elementare ca in figura 3.5.

Fig. 3.5 Celula de baza pentru determinarea inductantei
elementare ortogonale

Folosind rezultate din fizicd pentru electricitate si magnetism, in urmatorul
pas se va determina legatura intre structura geometrica elementara si inductanta ei
pe baza fluxului magnetic ce strabate aria sectiunii de tip bucla elementara (data de
lungimea dx a ei si de distanta d ce separa cele doua plane conductoare) [47].
Pentru urmarirea calcului se poate consulta anexa A2 la sectiunea pentru
coordonate carteziene.

§H -dl =1 (3.10)
@y =”u-ﬁ-d§ (3.11)
Py =L-1 (3.12)
d-dx
L =
Sy (3.13)

Se observa ca relatia obtinuta pentru inductanta celulei elementare urmeaza
un tipar similar cu relatia pentru rezistenta aceleiasi celule. Tinand cont din nou ca
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lucram fintru-un sistem de coordonate carteziene normale, raportul dintre laturile
elementare dx si dy este unitar, rezulténd si pentru inductanta celulei o relatie
independentad de dimensiunile sectiunii considerate (vorbim, de data aceasta, de o
inductanta per patrat) — ecuatia (3.16) [47].

Lg =p-d (3.14)
dx
L=Lg—

gy (3.15)

L=Lg (3.16)

3.1.2 Modelarea in coordonate polare

Desi este vorba despre o structura tridimensionala si corect ar fi sa se
specifice sisteme de coordonate sferice sau cilindrice, prin natura problemei
modelate este posibil un abuz de limbaj asa cum a fost declarat la inceputul acestui
capitol, astfel ca se considerda abordarea ca fiind intr-un sistem bidimensional de
coordonate polare.
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Fig. 3.6 Celula de baza pentru tratarea structurii bidimensionale
in coordonate polare

Asadar, in cazul unei abordari in coordonate polare, sistemului format din
cele doud suprafete conductoare paralele i se va asocia, in realitate, un sistem de
coordonate cilindrice definit de aceeasi origine ca pentru sistemul cartezian, axa
verticald Oz si coordonatele polare p si ¢, reprezentand distanta de la punctul
considerat si axa Oz, respectiv unghiul in sens trigonometric facut de catre planul
definit de punctul considerat si axa Oz, respectiv de catre planul determinat de axele
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Oz si Ox [55]. Ca nota, o structura similara a fost folosita si in [12] Tnsa calculul nu
a fost efectuat pentru elemente infinitezimale.

In acest sistem de coordonate, sectiunile elementare ce se preleveaza din
cele doua suprafete au forma de sector de coroana circulara avand deschiderea
arcului data de do si diferenta dintre cele doud raze dp - figura 3.6 ilustreaza o
asemenea sectiune. Critic pentru pozitionarea in plan (fie cel superior, fie cel
inferior) a sectorului considerat este distanta p din punctul curent pana la originea
sistemului de coordonate polare din planul ce contine sectiunea prelevata. Pentru ca
modelarea sistemului va prezenta o simetrie circulara, valoarea absoluta a unghiului
@ ce specifica sectiunea in sistemul de coordonate cilindrice nu are nici o influenta,
toti parametrii concentrati calculati pentru elementele de circuit fiind independenti
fata de acest unghi.

I. Modelarea rezistentei

Similar cu cazul coordonatelor carteziene, si pentru o modelare in
coordonate polare este suficienta prelevarea unei singure sectiuni din suprafata
superioara, cea considerata a fi dintr-un metal real (insa avand rezistivitatea egala
cu suma celor doua rezistivitati ale planelor initiale).

Aceasta sectiune insa nu permite un calcul direct al rezistentei echivalente,
fiind necesara inca o descompunere a modelului in elemente (tot infinitezimale) mai
mici, abordare uzuald in fizica teoretica. Astfel, asa cum se vede si in figura 3.7,
suprafata sectorului de coroana circulara se divide in sectoare avand acelasi unghi
de ca sectiunea considerata initial si o lungime in lungul razei sectorului de dJ.
Grosimea intregului sector ce se modeleaza este, din nou, egald cu g.

Fig. 3.7 Model pentru determinarea rezistentei elementare polare

Rezistenta finala a sectorului initial se va obtine printr-o sumare infinita
(integrare) intre cele doua raze limita ce definesc modelul: p si p + dp. Urmarirea
integrala a calculelor se poate face in anexa A2.

dr

dR=0—"
09-d<p~r

(3.17)
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p+dp
R= [ar (3.18)
Do
o dp]
R = In|1+9P 3.19
g-do ( P ( )

Relatia (3.19) este valabila pentru un sector de coroana circulard avand
dimensiuni fizice relativ mari. Pentru cazul considerat in care sectiunea se poate
considera infinitezimald, Tnsa, termenul dp/p este mult subunitar si atunci se poate
face o aproximare pentru logaritmul ce intervine in formula.

o dp
= — 3.20
g-dp p ( )

Rearanjand termenii din ecuatia anterioara si tinand cont si de relatiile (3.2)
si (3.3) in care a fost definita rezistenta per patrat, rezistenta sectiunii considerate
din planul conductor initial devine [55]:

R=L.8s (3.21)
p do

Se observa ca, spre deosebire de cazul tratarii in coordonate carteziene,
rezistenta sectiunii elementare pentru tratarea intr-un sistem de coordonate polare
depinde de dimensiunile fizice elementare considerate prin termenii dp si dp. Mai
mult, se observa ca rezistenta elementului considerat depinde de distanta fata de
centrul sistemului de coordonate p.

Un aspect interesant este faptul ca pentru deschiderea unghiulard a
sectorului de coroana circulard considerat nu exista practic restrictii dimensionale,
unghiul putdnd avea orice valoare, de la foarte aproape de zero pana la intregul cerc
2n. Ca un corolar, rezistenta determinata nu depinde de coordonata unghiulara ¢ ci
doar de distanta de la centrul sistemului de coordonate.

Un ultim aspect ce trebuie semnalat este faptul ca rezistenta aceasta nu este
definita in originea sistemului de coordonate din cauza dependentei invers
proportionale de p [12], [55]. Acest lucru inseamna ca o aplicare in practica a unui
model in coordonate polare este posibila doar prin excluderea punctului de origine
unde ar rezulta o nedeterminare. Modelarea in jurul originii va fi doar aproximativa
insa poate fi facutd suficient de precisa astfel incat rezultatele practice sa fie in
concordanta cu modelul teoretic.

II. Modelarea capacitatii si a conductantei

Asa cum a fost descris In momentul determinarii capacitatii si a conductantei
pentru lucrul intr-un sistem de coordonate cartezian, pentru a gasi valoarea
parametrilor concentrati capacitate si conductanta este suficienta determinarea ariei
sectiunii elementare ce se preleveaza din cele doua suprafete conductoare, urmand
ca apoi sa se aplice o relatie de tipul celor determinate in subcapitolul anterior
pentru acesti parametri.
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Aria sectorului de coroana circulara se determina simplu, ca diferenta dintre
ariile cercurilor ce definesc coroana (de raza p, respectiv p + dp), ponderata cu
fractiunea din deschiderea totald a cercului 27 a deschiderii unghiulare do a
sectorului.

2
S=p2-[[1+if] —1J~dz‘p (3.22)

Pentru ca se lucreaza cu o sectiune infinitezimala, din nou, raportul dp/p
este mult subunitar si aria din relatia (3.22) se poate aproxima prin ecuatia (3.23):

S=p-dp-do (3.23)

Combinand aceastda arie cu relatiile pentru conductanta, respectiv
capacitate, se obtine pentru acesti parametri [55]:

G=Gs -p-dp-dp (3.24)
C=Cs-p-dp-do (3.25)

Termenii Cs — capacitatea specifica - si Gs — conductanta specifica - ce
intervin in ecuatiile (3.24) si (3.25) sunt aceeasi termeni definiti mai sus pentru
cazul coordonatelor carteziene prin ecuatiile (3.6), respectiv (3.8).

Se observa si aici o dependenta de pozitia p a sectiunii elementare fata de
centrul sistemului de coordonate, respectiv independenta fatd de coordonata
unghiulara ¢. De asemenea, nici pentru capacitate, respectiv conductanta, nu exista
o restrictie privind deschiderea unghiulard a sectorului de coroana circulara
elementar, unghiul d¢ putdnd avea orice valoare intre aproape zero si deschiderea
completa a cercului. Acest lucru este important pentru ca, admitand acelasi tip de
dependenta precum rezistenta sau inductanta (demonstratia va urma in urmatoarea
sectiune) in raport cu deschiderea unghiulara, modelul initial cu cele doua suprafete
conductoare paralele va putea fi tratat echivalent cu un model unidimensional, asa
cum este modelul cu parametri concentrati specific unei lini de transmisie.

Desi pentru punctul de origine al sistemului de coordonate cei doi parametri
de mai sus nu sunt nedeterminati, modelul nu este totusi valid prin faptul ca ei vor
avea o valoare nuld, imposibila in practica.

III. Modelarea inductantei

Si aici, inductanta este parametrul cel mai dificil de modelat pentru situatia
unei structuri bidimensionale insa, pe baza rezultatelor din fizica, va putea fi
determinata valoarea ei pentru celula elementara considerata.

Pentru modelare se va considera din nou o impartire a celor doua suprafete
conductoare in bucle elementare de curent, asa cum s-a procedat si pentru cazul
lucrului in coordonate carteziene. Elementul considerat trebuie sa fie insa suficient
de mic astfel incat, si in cazul unui front de unda cilindric, sa putem considera
campul magnetic ca fiind uniform.

Asa cum se observa in figura 3.8, bucla elementara este discretizata
in continuare mult mai fin, de asa natura incat latimea acestor bucle fine se
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poate considera ca fiind uniforma dw pe toata lungimea buclei. Cum latimea
buclelor fine este constantd, se vor putea aplica formulele determinate
anterior pentru inductanta elementara in coordonate carteziene [55].

Fig. 3.8 Model pentru determinarea inductantei elementare polare

In acest fel, inductanta sectiunii extrase din structura initiald se obtine prin
punerea in paralel a celulelor obtinute prin discretizarea fina. Cu acestea, folosind
ecuatia (3.15), se poate scrie:

d
aL = Ls =2 (3.26)

In relatia pentru inductanta buclei discretizate fin, termenul Ls reprezintd
inductanta per patrat (sau superficiald) determinata pentru coordonate carteziene.

Pentru ca este vorba despre o grupare in paralel, se prefera determinarea
inversului inductantei — in aceasta situatie, calculul se reduce la o sumare infinita, la
limita, o integrare. Limitele de integrare sunt date de catre deschiderea unghiulara a
sectorului de coroana circulara si de distanta pana la centru prin lungimea arcelor de
cerc ce definesc sectiunea considerata. Pentru aceastd, va fi necesara o schimbare
de variabild (3.29) pentru a face trecerea de la marimea liniard w la una unghiulara
(prin schimbarea de variabild se vor schimba si limitele de integrare, elimindndu-se
dependenta de distanta pana la centrul sistemului de coordonate). Calculul complet
poate sa fie urmarit iTn anexa A2 la sectiunea pentru inductanta in coordonate
polare.

1 _1aw 397
dL " Le dp (3.27)
1_ 1P aw (3.28)
L Lg op dp
wW=p-@®=dw=p-do (3.29)
1 dp
L=Ls=2P
S Hdo (3.30)
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Comparand ecuatia finala (3.30) pentru inductanta cu cea pentru rezistenta
suprafetelor tratate in coordonate polare (3.21) se constatd acelasi tip de
dependente de deschiderea unghiulara d¢ si de distanta p pana la originea
sistemului de coordonate, respectiv de lungimea dp a sectiunii considerate. Din nou
se remarca o nedeterminare in origine datorita inversului distantei pana la centru.

Desi presupunerea initiala a fost ca deschiderea unghiulara este suficient de
mica astfel incat sa fie posibila aproximarea uniformd pentru campul magnetic,
conform fizicii teoretice, prin modul de generare si de propagare a undelor
electromagnetice intre cele doud suprafete conductoare paralele (sub forma de unda
cilindricd, cu directia cdmpului magnetic mereu perpendiculara - in orice punct al
sistemului - pe directia de propagare data de vectorul Poynting), aceasta conditie
nu este esentiala, putandu-se, din nou, lucra cu orice deschidere la centru a
sectorului de coroana circulara [55].

3.2 Configuratii cvadrilaterale ortogonale salfazice originale

3.2.1 Considerente electromagnetice

Avand doua suprafete conductoare paralele infinite separate de un mediu
dielectric pe distanta d conform figurii 3.9, se considera un generator
unidimensional de potential electric de lungime infinita, confundat in
suprafata superioara cu axa Oy a sistemului de coordonate carteziene
atasat, respectiv confundat cu imaginea axei Oy in suprafata inferioara a
sistemului considerat [47].

AZ

Fig. 3.9 Excitarea cu generator extins a suprafetelor conductoare
si stabilirea campurilor electric si magnetic
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Pentru inceput, intregul sistem se va considera ideal - cele doua suprafete
fiind conductoare de rezistenta nuld iar mediul dielectric fiind izolator perfect. De
asemenea, cele doua borne ale generatorului se considera echipotentiale, tensiunea
electrica dintre ele fiind aceeasi in orice punct situat pe axa Oy. Asa cum se va
vedea, folosind principiile fizice pentru electricitate si magnetism, se va pune in
evidentd existenta si propagarea campului electromagnetic dupda o configuratie
transversal electromagnetica TEM.

Intre cele doua bare ale generatorului se va stabili un camp electric avand
directia perpendiculara pe cele doua suprafete conductoare. Modulul campului
electric este dat de diferenta de potential dintre cele doud bare ale generatorului si
distanta ce separa planele conductoare. Pentru ca cele doua borne ale generatorului
sunt de intindere infinita, campul electric creat strict intre ele va fi uniform,
independent de directiile orizontale Ox si Oy.

Daca potentialul generatorului este variabil in timp, cdmpul electric creat
intre cele doua terminale va avea aceeasi variatie provocand aparitia unui curent de
deplasare. Aplicind legea Ampeére-Maxwell pe o buclda arbitrara (infinita) ce

inconjoard liniile de cAmp electric E generat (deci implicit, Thconjurdnd curentul de

deplasare), se poate pune in evidentd existenta unui cAmp magneticH avand in
modul acelasi tip de variatie in timp cu cdmpul electric. Faptul ca s-a considerat un
camp electric uniform intre cele doua borne ale generatorului, corelat cu conturul
infinit pe care se face integrarea pentru determinarea campului magnetic, implica si
pentru acesta din urma o configuratie uniformd, cu acelasi modul in orice punct
situat intr-un plan paralel cu cel definit de bornele generatorului. Directia vectorului

H va fi perpendiculard pe directia liniilor de cAmp electric, deci, paraleld cu axa Oy.
Sensul campului magnetic va fi dat de sensul de variatie a potentialului electric.

Pentru ca integrarea se poate face pe un contur arbitrar, se presupune o
curba rectangulara de laturi infinite dupa axa Oy, avand dupa axa Ox laturi de o
lungime oarecare finita (insa oricat de mica). Aceste laturi se intind in mod simetric
de o parte si de cealalta a planului yOz. Liniile de cdmp magnetic determinate pe
acest contur vor avea directiile suport la o distanta finita pe axa Ox fata de originea
sistemului cartezian. Variatia in timp a acestui cAmp magnetic va genera, la randul
ei, o variatie a campului electric.

Considerand un contur situat intr-un plan perpendicular pe planul yOz, se
observa ca va fi strabatut de catre liniile de cdmp magnetic generat anterior dupa o
directie normala - aplicand legea Maxwell-Faraday pe acest contur, fluxul magnetic
variabil ce strabate suprafata marginita de acesta va determina aparitia unui camp
electric variabil orientat dupd perimetrul conturului. in final, pentru cd perimetrul a
fost ales intr-un plan paralel cu planul xOz, variatia fluxul magnetic se va traduce
intr-o variatie a campului electric, in principal, dupa axa Oz, la o coordonata
oarecare x fata de originea sistemului de coordonate.

Rationamentul de mai sus se poate continua la infinit, observéandu-se ca se
obtine succesiv camp magnetic si cdmp electric la distante din ce in ce mai mari de
generator, rezultdnd propagarea dupa axa Ox a semnalului electromagnetic. Se mai
constata ca liniille de camp magnetic rezulta paralele cu bornele infinite ale
generatorului de semnal, iar cele ale cdmpului electric sunt continute in plane
perpendiculare pe planul ce contine bornele generatorului, sugerand un mod de
propagare transversal electromagnetic. Totusi, analiza calitativa anterioara nu
constrange liniile de cédmp electric sa fie strict perpendiculare pe suprafetele
conductoare, lasand posibilitatea existentei unei componente avand directia paralela
cu cea de propagare a undei electromagnetice.
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Se poate insd arata cd nu exista nici o componenta a campului electric
paraleld cu directia de propagare a undei electromagnetice. Considerand un contur
arbitrar I” ce inconjoara cel putin unul dintre cele doud plane conductoare asa cum
se vede in figura 3.10, situat intr-un plan ortogonal pe directia de propagare a
campului electromagnetic, componentaEPXparaIeIé cu directia de propagare a

campului electric va avea o incidenta normala pe suprafata delimitatd de acest
contur. Aplicand din nou legea Ampére-Maxwell pentru acest contur, se poate arata

ca variatia in timp a campului electric va produce un camp magnetic nenuIHEin

exteriorul mediului dielectric cuprins intre cele doua suprafete paralele conductoare
si, implicit, si un cadmp electric. Din punct de vedere electrostatic situatia e
imposibild daca cele doua suprafete plan paralele sunt conectate la un generator de
tensiune. Din punct de vedere electrodinamic, prezenta unui cdmp electric exterior
celor doua suprafete implica acumulare asimetrica de sarcina intre ele, lucru posibil
fie dacd densitatile de curent in cele doud suprafete sunt diferite, fie daca
potentialele electrice initiale la bornele generatorului de camp electric nu sunt in
opozitie de faza (exclus prin alegerea configuratiei initiale).

L “wﬂ‘ v s

V]
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\_E Ep, .
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Fig. 3.10 Aparitia fenomenului de propagare electromagnetica
intre suprafetele paralele

Daca se admit densitati de curent diferite in cele doua suprafete
conductoare, folosind legea Ilui Ampéere pentru o bucld de curent si integrand pe
contururi ce cuprind fie suprafata superioara, fie ce inferioara (asa cum a fost facut
la determinarea inductantei sectiunilor elementare), se va obtine o diferenta de
modul intre campurile magnetice rezultate, deci un camp magnetic neuniform.
Repetand in sens invers rationamentul folosit pentru deducerea propagarii cdmpului
electromagnetic, rezulta ca daca exista o componenta a cdmpului electric aliniata cu
directia de propagare a undei chiar si intr-un singur punct, in sectiunea
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generatorului, campul electric intre cele doua borne trebuie sa fie neuniform, ceea
ce este imposibil.

Rezultd asadar ca in situatia considerata, si pentru cazul electrodinamic,
campul electric exterior mediului dielectric dintre cele doua plane conductoare
trebuie sa fie strict nul, implicdnd in mod direct si absenta campului magnetic. Mai
mult, rezulta ca densitatile de curent din cele doua suprafete conductoare trebuie sa
fie egale in modul, oricare ar fi coordonatele x si y considerate.

Cu acestea, atat directia campului magnetic cat si directia campului
magnetic sunt strict perpendiculare pe directia de propagare a undei
electromagnetice si modul de propagare este transversal electromagnetic — TEM.
Rezultatul obtinut prin aceasta analiza calitativa este esential pentru ca un mod de
propagare TEM permite efectuarea analizei calitative prin modelarea structurii cu
elemente de circuit cu parametri concentrati [43].

In plus, pentru ca directia de propagare este, in orice punct considerat, dupa
axa Ox a sistemului de coordonate atasat sistemului, vectorii cAmp electric si camp
magnetic definesc un plan, propagarea undei electromagnetice facandu-se sub
forma de unda plana. Din nou, se observa ca presupunerea facuta la determinarea
inductantei echivalente cu privire la uniformitatea cdmpului magnetic este corecta.
Ca un corolar pentru unda plana, ecuatiile de unda ce vor fi deduse pentru sistem in
subcapitolul urmator vor trebui sa fie echivalente cu cele deduse pentru cazul
unidimensional al unei linii de transmisie [43].

3.2.2 Modelul echivalent cu parametri de circuit concentrati

Considerand din nou cele douda suprafete conductoare paralele
actionate de catre generatorul de tensiune confundat cu axa Oy [47], similar
cu [12], se va face o a sistemului in celule elementare patrate, orientate ortogonal
relativ la sistemul de axe cartezian, asa cum se vede in figura 3.11.

Az

Fig. 3.11 Descompunerea structurii bidimensionale
ortogonale in celule elementare
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Generatorul fiind aliniat cu axa Oy, propagarea semnalului se va face dupa
axa Ox, in timp ce punctele de pe drepte paralele cu bornele generatorului vor fi
echipotentiale. Pentru ca modul de propagare pentru unda electromagnetica este
transversal electromagnetic, se poate reduce numarul de dimensiuni in care se face
modelarea cu parametri concentrati, sistemul putdnd fiind considerat ca
bidimensional. Asa cum se vede in figura 3.12, celula elementara va fi considerata
avand dimensiunile dx, respectiv dy, centrata pe punctul de coordonate x, y.

2%

ox-x, ¢ x- X

) X
Fig. 3.12 Celula fizica elementara ortogonala

Toate laturile patratului elementar se vor considera perfect conductoare
astfel Tncat intreaga latura va avea acelasi potential cu borna punctuala care fi este
asociata - se observa si ca bornele celulei vor avea coordonate fractionare prin
modul de alegere a originii in centrul celulei.

Pentru ca celula elementara este sub forma de patrat, rezistenta, respectiv
inductanta vazute intre doud laturi opuse trebuie sa coincida cu rezistenta si cu
inductanta specifica (per patrat) a structurii celor doua plane conductoare
considerate initial. Pentru aceasta, se va considera cdte o combinatie RL serie
pentru fiecare din axele sistemului formata din cate doud rezistente si cate doua
inductante, fiecare dintre ele avand jumatate din valoare totald a celulei. Cele doua
ramuri sunt conectate in punctul central al sectiunii elementare. Capacitatea,
respectiv conductanta se considera in intregime concentrate in punctul central al
celulei. Structura completa echivalentd a sectiunii elementare este prezentatda in
figura 3.13.

Prin aranjarea celulelor elementare asa cum este in figura 3.14 se
obtine o retea infinita care echivaleaza, din punct de vedere electric, cele
doua plane conductoare paralele [47]. Prin modul de alegere a coordonatelor
fractionare pentru laturile celulei elementare, reteaua infinitd ce se obtine va avea
centrele celulelor la multipli intregi de dx si dy. Se observa si ca intre oricare doua
puncte alaturate (pentru care sectiunile elementare au o latura comuna), rezistenta,
respectiv inductanta ce formeaza conexiunea directd intre puncte este egald cu
valoarea specifica pentru un patrat.

Pornind de la figura 3.13 se va construi sistemul de ecuatii diferentiale
pentru propagarea semnalului aplicat intre cele doud suprafete conductoare. Pentru
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scrierea sistemului de ecuatii sunt posibile, in principiu, doua abordari echivalente si
anume o tratare direct in domeniul timp al ecuatiilor, rezultand un sistem de ecuatii
diferentiale dependente atat de coordonatele spatiale cat si de coordonata timp,
respectiv o tratare fazoriald sau operationald, transformand sistemul prin aplicarea
transformatei Laplace bilaterale (pentru determinarea solutiei de regim permanent,
sistemul poate fi considerat necauzal, admitdnd asadar existenta transformatei
Laplace bilaterale). Cele doua abordari sunt echivalente din punctul de vedere al
solutiei ce se obtine, dar pentru ca tratarea operationala permite un calcul mai
simplu, va fi folosita in continuare pentru deducerea ecuatiilor diferentiale. Calculul
complet poate fi urmarit in anexa A3.

y /(x, y + %’J

u[x,y—%/j
(xy_-
/(x,y 2]

Fig. 3.13 Model cu parametri concentrati RLCG
asociat celulei elementare ortogonale

Dupa axa Oy, folosind sensurile marcate in figura 3.13 pentru curenti, se pot
scrie urmatoarele ecuatii:

(3.31)

J ) U[x,y + %yj ~u(x,y)

i(x,y+a—y =

2 Rs + jw - Lg

2
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ulx,y)- U[x, y - %yj
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Fig. 3.14 Model complet pentru structura salfazica ortogonala

Se observa ca relatiile pentru curentii dupa axa Oy depind doar de variatia
tensiunii in lungul axei Oy - insa pentru ca unda electromagnetica ce se stabileste
este o unda plana avand directia de propagare in lungul axei Ox, directiile paralele
cu axa Oy vor fi toate echipotentiale. Cu aceasta observatie, rezultatele ecuatiilor
(3.31) si (3.32) sunt nule, insemnand ca nu exista nici un curent dupa axa Oy (in
realitate, pentru ca in final se reduc la ecuatii diferentiale, relatiile pentru curenti nu
exclud existenta unui curent cel mult constant, necorelat cu propagarea campului

electromagnetic).
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Formand ecuatiile dupa axa Ox, se poate scrie:

u(x - a—x, yj ~u(x,y)
i(x Jlx,yj - 2 (3.33)
2 Rs + jw-Lsg
2
ulx,y)- u(x + a—x,yj
i(x+a—x,yj - __ 2 (3.34)
2 Rs + jw-Ls
2
y oX N ox .
/[x—7,yj=l(x+7,yj+u(X,Y)'(G+Jw'C) (3.35)

Inlocuind in ultima relatie pentru curentul dupd axa Ox relatiile determinate
anterior pentru capacitatea, respectiv pentru conductanta sectiunii elementare (3.7)
si (3.9), se poate scrie ecuatia pentru tensiune :

i[x+a—x yj—i(x—a—x yj
2’ 2’ (3.36)
(Gs + jw-Cs)-ox -0y

ulx, y)=-

In relatia (3.36) obtinutd pentru tensiune se va face un artificiu - se va
aduna si scadea termenul i(x ,y) reprezentand curentul corespunzator sectiunii
considerate din structura initiald, urmata de o inmultire si o impartire la doi.

i(x+?,yj—i(x,y)-ri(x,y)—i[x—?,yj
2-(Gs + jw-Cg)-ox -0y

(3.37)

ulx,y)=-2

Dupa rearanjarea relatiei, se recunoaste aplicarea de doua ori a definitiei in
sens Leibniz pentru derivata partiala a curentului in functie de variabila x. Se obtine
pentru tensiunea din punctul de coordonate x, y ca este dependenta de derivata
curentului asociat aceluiasi punct [47]:

1 o .
ulx,y)=- G 70 C) oy = i0y) (3.38)

Se observa ca relatia (3.38) este foarte asemanatoare cu cea obtinuta
pentru o linie de transmisie [43].

Revenind acum la relatiile (3.33) si (3.34), suma celor doi curenti definiti
se poate aproxima ca fiind dublul curentului asociat punctului de coordonate x, y.
Adunand si rearanjand, asadar, cele doua relatii si efectuand calculele, se obtine:

ox ox
u[x+Zlyj_u(xly)+u(xly)_u(x_2ij

(3.39)

fboery) == Rs + jo - Lg
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Ecuatia (3.39) este foarte asemanatoare ca structura cu (3.37) insa
lipseste dependenta de variatile dx si dy a coordonatelor carteziene. Totusi,
revenind la determinarea parametrilor rezistenta si inductanta se vor putea folosi
pentru parametrii de circuit valorile intermediare (mai generale) date de relatiile
(3.1) combinata cu (3.3), respectiv de (3.15). Dupa prelucrare va rezulta ca si
curentul asociat punctului de coordonate x, y este dependent de derivata tensiunii
corespunzatoare aceluiasi punct [47].

Y2y, y) (3.40)
Rs + jw-Ls 0x

i(x,y)=-
Din nou, relatia obtinuta pentru curent este asemanatoare cu relatia ce se
obtine Tn cazul tratarii unei simple linii de transmisie [43]. Acest rezultat este, insa,
asteptat din moment ce este vorba despre propagarea TEM a unei unde
electromagnetice plane [43].
In urmatoarea etapd se va deriva in raport cu x relatia pentru curent, urmat
apoi de inlocuirea acestei derivate in relatia pentru tensiune. In final, se va obtine o
ecuatie diferentiala de ordinul doi cu necunoscuta tensiunea ce se formeaza pe
suprafata [47].

82

ax—zu(x,y)—(GS +jw-Cs)-(Rs + jw-Ls)-u(x,y)=0 (3.41)
Y=\/(Gs +Jjw-Cs)-(Rs + jw- Ls) (3.42)
:—zzu(x y)-vZ -ulx,y)=0 (3.43)

X

Ecuatia (3.43) reprezintd ecuatia unei unde plane de tensiune ce se
propaga dupa directia Ox a sistemului de coordonate [43]. Asa cum a fost scrisg,
coincide cu ecuatia ce se obtine si pentru cazul unei simple linii de transmisie.
Diferenta dintre cele doua cazuri consta in modul in care se defineste
constanta de propagare y in relatia (3.42) - pentru cazul unei linii de
transmisie, constanta de propagare depinde de parametrii lineici ai
sistemului [43] in timp ce pentru configuratia cvadrilaterala ortogonala
depinde de parametrii superficiali. Totusi, se poate arata ca cele doua
definitii pentru constanta de propagare sunt echivalente [47].

De exemplu, parametrul rezistentda lineica este definit ca raportul dintre
rezistenta unui traseu folosit ca linie de transmisie impartita la lungimea totala a
traseului[43]. Dar rezistenta traseului se poate exprima in functie de rezistenta per
patrat prin Tnmultirea cu raportul dintre lungimea si latimea lui (acest raport
cuantificd numarul de patrate in care se poate descompune traseul) [2], [48], [49].
Daca rezistenta definita astfel se imparte la lungimea traseului pentru a obtine
rezistenta lineica, rezultatul este egal cu rezistenta per patrat divizata cu latimea
traseului - inspectand relatia (3.41) se constata ca termenul dependent de
rezistenta superficiala este, de fapt, dupa o mica rearanjare, dependent exact de
rezistenta specificd divizatd cu Iatimea elementard, deci de rezistenta lineica.

In mod similar se poate arata ca pentru capacitatea lineica se obtine, de
fapt, produsul dintre capacitatea superficialda si latimea traseului considerat.
Inspectand din nou relatia (3.41) se observa ca termenul dependent de capacitatea
specificd depinde, de fapt, de capacitatea specifica inmultita cu latimea elementara
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- adicd tocmai de capacitatea lineica. Repetand rationamentul si pentru restul
parametrilor, in final se aratd ca prin simplificarea latimii elementare dy, se obtine
aceeasi valoare pentru constanta de propagare, fie ca se folosesc parametrii lineici,
fie ca se folosesc parametrii specifici.

Pentru deducerea ecuatiei undei de curent se aplicd acelasi algoritm asupra
relatiilor diferentiale de ordinul I pentru curent si pentru tensiune (3.38), (3.40),
doar cd se va face o derivare a relatiei pentru tensiune (3.38) si inlocuire in ecuatia
pentru curent (3.40). In final se obtine o ecuatie similara cu (3.43), respectiv cu
cea pentru curent ce se obtine pentru o linie de transmisie [43], [47].

2

0° . ,
—ZI(X, y)-vZ-ilx,y)=0 (3.44)
ox

Solutiile pentru cele doud ecuatii diferentiale de ordinul II sunt identice cu
cele pentru o linie de transmisie si descriu propagarea unei unde plane [43], [47]:

ulx,y)=UpF eV * + UR eV~ (3.45)
ix,y)=1 eV* +I§ eV (3.46)

Asa cum era de asteptat, se obtine pentru tensiune o combinatie liniara a
doud unde ce se vor propaga, una dinspre generator spre sarcind, numita unda
directd, datd de termenul U,°e¥* respectiv o alt und3, reflectats, ce se propaga in
sens invers, datd de termenul U,Re'* [43]. Pentru curent situatia este
asemanatoare, unda directd de curent fiind datd de I,°e”* iar cea inversd de
I,Re¥*. De notat cd oricare dintre cele doud unde verificd in mod independent
ecuatiile diferentiale pentru tensiune, respectiv pentru curent. .

In plus, unda reflectata trebuie sa fie si ea o unda plana. In
principiu, acest lucru este echivalent cu o sarcina filiforma, paralela cu
sectiunea generatorului, astfel incat unda directa va suferi o reflexie
identica in fiecare punct din sectiunea sarcinii. Aceasta configuratie pentru
sarcina nu este singura posibila, din punct de vedere practic, orice situatie
care asigura o conditie de gol in toate punctele din sectiunea generatorului
fiind posibila [47].

Pentru a putea forma o unda stationara pe aceasta suprafata cu un ventru
de tensiune in sectiunea generatorului necesara unei comportari salfazice ideale din
punct de vedere al eficientei distributiei semnalului de tact (conditie echivalenta cu o
conditie de gol pentru generator) este necesara ajustarea impedantei de sarcina
astfel incat defazajul si amplitudinea undei reflectate de tensiune sa conduca la
obtinerea conditiei normale de functionare, indiferent de dimensiunile fizice ale
sistemului. Pentru aceasta este necesard, in primul rdnd, determinarea impedantei
caracteristice a suprafetei pentru unda electromagnetica ce se propaga dupa directia
Ox. .

In orice punct al suprafetei de transmisie, raportul dintre tensiunea directa
din acel punct si curentul direct ce strabate suprafata considerata activa (cea
superioara in cazul de fatd pentru ca ea a fost considerata ca purtatoare a intregii
rezistente electrice, suprafata inferioara putand fi consideratd ca o referintd) este
egal cu impedanta caracteristica a suprafetei [43]. Daca se considera undele
reflectate de tensiune si de curent, raportul dintre ele este egal cu negativul
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impedantei caracteristice din cauza modului de alegere a sensurilor conventionale
pentru curent si tensiune.

Pentru ca solutiile pentru curent si tensiune obtinute au aceeasi dependenta
de variabilele spatiale, impedanta caracteristica ce se obtine va fi invariabilda in
spatiu. Demonstratia completd poate sa fie urmarita in anexa A3. Plecand de la
aceasta definitie, se va deriva in raport cu variabila spatialda x relatia de definitie a
impedantei si rezultatul celor doud derivari va fi introdus in relatia pentru tensiunea
pe suprafata in functie de derivata curentului (3.38):

up(x,y)=2Zc -ip(x,y) (3.47)

Ty )
Zc (Gs+jw-Cg)-ay ax P (3.48)

Up(x,y)=-

Prelucrand mai departe relatile pentru impedanta caracteristica, este
necesara obtinerea derivatei tensiunii de suprafata in functie de coordonata x si
inlocuirea acesteia in relatia (3.48):

1 4

" Ge o Cs (3.49)

Zc

Inainte de face si inlocuirea constantei de propagare y in relatia
(3.49) si obtinerea solutiei pentru impedanta caracteristica a suprafetei
cvadrilaterale trebuie facuta observatia ca termenul 9y a fost ales in mod
arbitrar. Pentru o situatie practicd, el este limitat de lungimea L; a laturii
excitate de catre generatorul de semnal. In final se obtine relatia (3.50),
asemanatoare cu relatia pentru impedanta caracteristica a unei linii de
transmisie [43] insa cu o deosebire notabila - si anume dependenta de
latimea suprafetei de transmisie [47].

1 |Rs+jw-Ls

" Lo \Ge+jw Cq (3.50)

C

Unitatea de masura, desi la prima vedere nu este evidentd, este cea corecta
pentru o impedanta — Q. Unitatea de masura pentru lungimea laturii este absorbita
de catre unitatea de masura a termenului dependent de conductanta si capacitatea
superficiala.

Dependenta de latimea suprafetei este, in fond, fireasca, cu cat
suprafata fiind mai lata cu atat fiind de asteptat ca impedanta caracteristica
sa aiba o valoare mai mica. O situatie analoaga ar fi descompunerea
suprafetei de transmisie intr-o grupare paraleld de linii de transmisie de
aceeasi latime - impedanta caracteristica a suprafetei se poate asimila cu
gruparea paralela a impedantelor caracteristice ale liniilor de transmisie.
Cu cat suprafata este mai lata pe directie ortogonala cu cea de propagare a
undei electromagnetice, cu atat sunt mai multe linii de transmisie si
impedanta totala echivalenta la gruparea in paralel va fi mai mica.

Avand determinate constanta de propagare si impedanta caracteristica a
suprafetei, respectiv solutiile (pana la limita a cate doua constante ce depind de
conditiile initiale) pentru undele de tensiune si undele de curent, este posibila
utilizarea suprafetei de transmisie sub forma cvadrilaterald ortogonald pentru
distribuirea semnalului de clock la nivel de circuit integrat ludnd masurile necesare
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pentru asigurarea unei configuratii de unda stationara salfazica (cu compensarea
pierderilor in conductie), urmand acelasi algoritm ca pentru o simpla linie de
transmisie.

3.2.3 Configuratii cvadrilaterale ortogonale practice

Pornind de la solutia teoretica obtinutd in subcapitolul anterior se pot
construi cateva configuratii practice pentru distribuirea unui semnal de clock la
nivelul circuitelor integrate (pentru simplificarea reprezentarilor solutiilor practice, in
acest subcapitol, figurile vor fi desenate prin proiectie ortogonald pentru sistem, cu
vedere de sus) [47]. Evident, pentru cazul practic suprafata pe care se face
distributia semnalului nu va putea fi infinita, ea fiind limitatd la cel mult suprafata
circuitului integrat. Din aceasta limitare fizica va rezulta o prima abatere de la
modelul teoretic - unda electromagnetica propagéandu-se dupa un mod cvasi-TEM
pentru ca liniille de camp magnetic sau electric nu vor mai fi complet continute in
mediul dielectric ce separa cele doua plane paralele ce compun structura fizica [43].
Diferenta va fi vizibila mai ales spre marginile suprafetei de distributie unde efectele
de margine vor fi mai importante. Se pot lua insd unele masuri de uniformizare
artificiala a parametrilor suprafetei astfel incat tratarea in mod TEM a sistemului sa
fie suficient de precisa. Abaterea generata de operarea cvasi-TEM poate fi si tolerata
daca validarea sistemului se face cu un field solver 3D.

In continuare, conditiile minime pe care trebuie sa le asigure
sistemul in limitele impuse de teza actuala sunt excitarea cat mai uniforma
a suprafetei pe toata lungimea uneia dintre laturi, respectiv asigurarea unei
impedante de sarcina, din nou, cat mai uniforme, pe latura opusa laturii
excitate, astfel incat unda directa si cea reflectata sa genereze o unda
stationara salfazica. In terminologia din acest subcapitol, prin sarcind se va
intelege terminatia suprafetei de transmisie unde are loc reflexia undei incidente -
acest lucru trebuie precizat pentru a nu se confunda cu sarcina retelei de distributie
de tact, reprezentata de circuitele actionate de catre semnalul ce se propaga pe
suprafata de transmisie. Sarcina distributiei de tact se va considera uniform
distribuita si inglobata in parametrii superficiali ai suprafetelor folosite in configuratia
salfazica.

Analizand solutiile pentru ecuatiile diferentiale atasate sistemului,
nimic nu restrictioneaza ca sarcina suprafetei de transmise sa fie adaptata
la impedanta caracteristicd a suprafetei astfel incat unda incidenta sa fie
complet absorbita in sectiunea sarcinii. In aceasta situatie, suprafata de
transmisie va avea o comportare ca oricare linie de transmisie ce lucreaza
in regim adaptat, deschizand posibilitatea distribuirii oricarui tip de semnal
pe o arie mare a circuitului integrat. O aplicatie posibila ar fi, de exemplu,
distribuirea unui semnal analogic de inalta frecventd la intrarile unui convertor
analog-numeric de tip paralel, cu un numar foarte mare de biti (deci de
comparatoare). Daca se face si distribuirea semnalului de tact fin acelasi mod
(folosind un nivel suplimentar de metalizare) astfel incat sa existe o relatie de faza
constanta intre cele douda semnale, este posibil ca toate comparatoarele distribuite
(uniform) pe suprafata circuitului integrat sa preleveze acelasi esantion.

O aproximare suficient de buna pentru generatorul care excita
suprafata, respectiv pentru sarcina de pe latura opusad, se obtine folosind
principiul lui Huygens, descompunand unda electromagnetica plana in n
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surse punctuale situate toate pe aceeasi latura a suprafete excitate. Acelasi
principiu se poate aplica si in sectiunea sarcinii, descompunand sarcina tot
intr-un numar n de terminatii punctiforme, distribuite in mod uniform pe
latura opusa generatorului [47]. Figura 3.15 ilustreaza o astfel de configuratie.

ZC/ 14

Fig. 3.15 Structura practica salfazica ortogonala

Se pot face cateva observatii cu privire la modul de descompunere a
generatorului ideal, respectiv a sarcinii ideale intr-o serie de subelemente conform
principiul lui Huygens. In primul réand, nu este necesar ca numarul de surse
elementare sa coincida cu numarul de sarcini elementare. Situatia in care cele doua
descompuneri au acelasi numar de elemente poate sa fie mai comoda insa in
practica. Daca se admite acelasi numar de elemente in cele doua descompuneri, se
poate face o grupare a cate unui generator cu cate o sarcind; mai mult, suprafata de
conexiune dintre generatoare si sarcini se poate considera ca fiind sectionata si ea in
trasee elementare. Se obtine practic un sistem echivalent de linii de transmisie
conectate in paralel. Pe baza acestei constructii se poate face o uniformizare a
parametrilor suprafetei de transmise admitand pentru liniile laterale un mod de
propagare cvasi-TEM iar pentru cele centrale un mod de propagare TEM (pentru
liniile centrale nu exista efecte de margine, cdmpul electromagnetic putand fi
considerat uniform si complet continut de materialul dielectric).

I. Suprafata salfazica cu excitatie separata salfazica

Asa cum se observa din figura 3.15, generatoarele ce excitda suprafata de
distributie a semnalului de tact trebuie sa fie toate in faza pentru a obtine o unda
(cvasi)pland. Aceste generatoare sincrone se pot realiza printr-o distributie de tact
clasica, de exemplu de tip arbore, pornind de la un punct central din care apoi
semnalul este distribuit prin ramificari binare (cu amplificare in punctele de
ramificatie) sau, pastrand nota tezei de fata, cu ajutorul unei linii salfazice.
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In practici, locul generatoarelor de tensiune va fi luat de catre
amplificatoarele din reteaua de distributie a semnalului de clock. Daca
aceste amplificatoare sunt distribuite in mod uniform pe o linie de
transmisie, influenta (in principal capacitiva) a lor poate fi absorbita in
parametrii lineici ai liniei. Daca pe aceasta linie de transmisie se stabileste
o unda stationara salfazica, punctele in care sunt conectate intrarile
amplificatoarelor de clock vor fi toate in faza - printr-o proiectare corecta a
amplificatoarelor, si iesirile acestora vor fi in faza, putand fi folosite direct
pentru comanda suprafetei de distributie a semnalului de tact la nivel de
circuit integrat [47]. Figura 3.16 prezintad aceasta posibilitate.

V4 aY
IZ I_cK ||

Fig. 3.16 Structura practica salfazica cu excitatie salfazica

Se constata ca amplificatoarele sunt grupate in apropierea generatorului de
semnal de tact pentru a putea beneficia de zona in care amplitudinea semnalului
salfazic este maxima. In practica, pentru a garanta o linie de transmisie uniforma,
intreaga linie de intrare trebuie incdrcatd cu sarcini echivalente cu etajele de intrare
ale amplificatoarelor de clock, nu asa cum a fost reprezentat in figura, doar in zona
ce se foloseste efectiv. De asemenea, in practica poate fi mai rentabil ca generatorul
sa fie amplasat la mijlocul liniei salfazice de intrare in timp ce la ambele capete ale
liniei vor fi plasate sarcinile care sa asigure reflexia potrivitd — un beneficiu al acestei
variante ar fi dublarea si simetrizarea portiunii in care amplitudinea semnalului de
tact va avea valori acceptabile pentru o proiectare relaxatd a amplificatoarelor
generatorului extins.

II. Configuratie salfazica ortogonala neregulata

Analiza de pana acum a fost facutd considerand configuratii patrulatere
ortogonale, insa, in practica de foarte multe ori distributia semnalului de tact trebuie
sa se faca pe domenii de forma geometricd neregulata. In marea majoritate a
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cazurilor, chiar daca domeniul este neregulat, este totusi inscris intr-un sistem
ortogonal.

Pentru ca propagarea undei electromagnetice in sistemul considerat
se face in sensul uneia dintre cele doua axe ale sistemului de coordonate
cartezian si pentru ca proprietiatile electrice ale sistemului sunt
independente de coordonata de pe axa de propagare, suprafetele salfazice
ortogonale se pot generaliza si la forme neregulate inscrise intr-un sistem
de axe ortogonal [47].

Spre exemplu, considerand sistemul din figura 3.17 in care unda
electromagnetica se propaga dinspre stanga spre dreapta, se va produce o
prima reflexie in momentul in care frontul de unda ajunge in prima sectiune
a sarcinii.

ZC/ |4

Al compensat
prin Ap de la
reflexia la
sarcina

Fig. 3.17 Suprafata salfazica ortogonala neregulata

Aceasta prima reflexie nu va fi pe toata latimea frontului de unda,
producand unele efecte tranzitorii datorate surselor echivalente punctuale
care apar in colturile suprafetei. Urmatoarea reflexie se produce in a doua
sectiune a sarcinii - daca sarcinile din cele doua sectiuni sunt alese de asa
natura incat diferentele de faza ce se obtin la reflexie sia compenseze
diferentele de lungime electrica pe care le vede frontul de unda incident, se
va obtine in final o configuratie de unda stationara salfazica asemanatoare
cu cea obtinuta in cazul unui suprafete de distributie a tactului de forma
regulata. Conditia aceasta permite generalizarea structurii la forme neregulate insa
impune unele constrangeri de proiectare mai restrictive cu privire la domeniul de
variatie al frecventei semnalului distribuit in raport cu impedantele de sarcina (si cu
variatia lor in functie de conditiile de functionare).

Trebuie facutda si observatia ca unda reflectatda din a doua sectiune, in
momentul in care va ajunge la coordonata primei sectiuni va interfera cu sursa
secundara asociata punctului de discontinuitate din marginea acesteia, anihiland in
final undele secundare ce se propagd dupa alte directii (practic, un punct imediat
fnaintea primei sectiuni a sarcinii nu va putea face distinctie intre unda reflectata de
catre prima sectiune si cea provenita de la a doua reflexie, diferenta de faza dintre
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cele doua fiind compensata prin valorile diferite pentru sarcinile de la capetele
suprafetei de transmisie). Se justificd astfel ca punctele de discontinuitate datorate
conturului neregulat al sistemului provoaca doar fenomene tranzitorii, regimul
permanent ce se stabileste fiind cel de unda stationara normala.

Impunand cateva restrictii suplimentare sistemului, este posibilda si o
generalizare pentru sectiunea generatorului, aceasta putand lua si ea diverse forme.
In aceasta situatie va trebui compensata diferenta de drum intre diferitele tronsoane
ale suprafetei de transmisie prin modificarea fazei generatoarelor.

Referinta [47] a efectuat si simulari pentru o configuratie asemanatoare,
rezultatele practice dovedind in intregime calculele teoretice. Suprafata simulata
reprezinta o forma neregulatd, conform figurii 3.17. Sectiunea mai lunga a
suprafetei are 15mm iar cea scurta doar 10mm. Generatorul distribuit are si el o
lungime de 10mm fiind format din 45 de inversoare, fiecare cu o impedanta de
iesire de 22Q. Capacitatea totald din sistem (a structurii conductoare, respectiv a
sarcinii de clock actionate) este de 19.5nF, rezultand o capacitate specifica de
274.2uF/m?. Inductanta specificd rezultd din tehnologia CMOS aleasd de 130nm, pe
baza relatiei 3.14, valoarea ei fiind de 0.377pH. Cu acestea, impedanta
caracteristica a retelei de distributie are valoare de doar 3.7mQ. Se constata ca
diferenta dintre impedanta generatorului (aproximativ 500mQ) este cu aproximativ
doua ordine de marime mai mare decat cea caracteristica, insa prin crearea conditiei
de gol la intrarea in structurd, acest lucru nu pune nici o problema. Simularile facute
au folosit frecventele de 1.23GHz, 2.46GHz si 3.28GHz, fiind alese in functie de
lungimea structurii Tn comparatie cu lungimea de unda (configuratia de unda
stationara stabilitd in latura lunga avand jumatate din lungimea de unda, 3/8,
respectiv 3/16).

Se constata stabilirea unei configuratii de unda stationard conform
asteptarilor - de exemplu in figura 3.18 obtinuta la frecventa de 2.46GHz [47].

Facand o sectiune paralela cu latura lunga a sistemului considerat si
reprezentand anvelopa configuratiei de unda stationara pentru toate frecventele
simulate se va obtine reprezentarea din figura 3.19.

Pozitie X
[mm] 12 Pozitie Y

16 [mm]

Fig. 3.18 Anvelopa de amplitudine pentru o suprafata
salfazica ortogonala neregulata
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Faptul ca nodurile de tensiune pentru configuratia de unda stationara nu
ating valoarea 0 nu indica o eroare de compensare a liniei ci reprezintd tocmai
efectul pentru care a fost introdusa modularea sarcinii pentru reflexie totald. Lipsa
unui punct de masura pozitionat la coordonata precisa a minimului de tensiune
rezulta in devierea valorii masurate fata de valoarea ideala.

T 1.23GHz ~—2.46GHz ~—3.28GHz. .
10\- - Ventre de  ....e* ¥
0.9" rad N e XL TR T S tcnbiune‘ ..... .'01."a l‘.
0.8 AN =k

S NN . il
% 0.6 \\ N S ./:':
;g 0.5 Nod generatok / \/A :
E on \ .
o
E 0.3 Noduri de\\ \\// // Néé ‘\‘I
0.2 tensiune sarcing
0z A
) X, \l\_/
9 3 6 9 12 15

Pozitie [mm]

Fig. 3.19 Anvelopa de amplitudine pe latura lunga a suprafetei neregulate

III. Configuratie salfazica ortogonala in E, complet cvasi-TEM

Pornind de la observatia facuta anterior potrivit careia suprafata
ortogonala se poate echivala cu linii de transmisie puse in paralel,
coroborata cu lipsa unei circulatii de curent dupa axa perpendiculara pe
directia de propagare din cauza propagarii sub forma de unda plana, liniile
de transmisie echivalente se pot separa prin fante paralele practicate pe
(toata) lungimea suprafetei de transmisie.

Practicarea fantelor permite si efectuarea trecerilor semnalelor de
pe nivelele superioare de metalizare (de exemplu de la distributia de
putere) catre suprafata activa a circuitului integrat, fara a introduce
perturbatii in configuratia de unda stationara ce se formeaza in conditiile
unei distributii salfazice.

Un alt efect, la prima vedere secundar, al acestor fante este faptul ca
liniile de camp electric si magnetic se vor inchide si prin exteriorul mediului
dielectric continut intre cele doua suprafete conductoare. Acest lucru
insemna ca semnalul se va propaga pe toate liniile de transmisie
echivalente dupa un mod cvasi-TEM. Efectul net este uniformizarea
parametrilor suprafetei de transmisie, reducandu-se ponderea efectelor de
la marginea suprafetei de transmisie [47]. Prin proiectarea judicioasa a laturilor
suprafetei de transmisie (de exemplu prin folosirea unor structuri dummy, fara rol
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activ in distribuirea semnalului de clock) efectele de margine pot fi reduse si mai
mult, comportarea sistemului apropiindu-se de comportarea structurii ideale,
nemarginite.

Structura descrisa in figura 3.20 seamana cu o distributie de tact
construita doar cu linii de transmisie - la limita, sistemul bidimensional de
distributie a clockului se poate reduce la o asemenea constructie.

ZC/ 14

Fig. 3.20 Suprafata cu fante paralele directiei de propagare, pentru
operare salfazica complet cvasi-TEM

Totusi, spre deosebire de cazul simplu al liniilor de transmisie in
care decuparile in suprafata se intind pe toata lungimea dintre generator si
sarcina, fantele practicate dupa directia de propagare pot sa fie, de
exemplu, intrerupte, intretesute sau de latimi inegale. Faptul ca fantele se
pot intinde pe distante mai scurte decat toata lungimea suprafetei de
transmisie ofera si un grad de redundantd, semnalul fiind distribuit (e
drept, cu erori de faza mai mari) si in situatia in care unul dintre
amplificatoarele care formeaza generatorul distribuit de semnal este
defect. In cazul in care distributia s-ar face pe linii de transmisie separate, aceasta
situatie ar duce la scoaterea completa din functiune a intregului circuit integrat.

IV. Configuratie ortogonald in E, complet salfazica

Ducénd configuratia descrisa la punctul anterior pand aproape de limita,
fantele care separa liniile elementare de transmisie vor porni direct din sectiunea
sarcinii insd se vor opri putin fnaintea sectiunii generatorului. In felul acesta,
suprafata de transmisie ortogonala se separa in linii de transmisie paralele,
unite intre ele in sectiunea generatorului. Fiecare dintre aceste linii va
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trebui terminata cu o sarcina care sa permita stabilirea unui regim de unde
stationare.

Daca, prin alegerea impedantei de sarcina de la capetele liniilor de
transmisie se face de asa maniera incat sa se creeze o conditie de gol la
capatul dinspre generator, efortul la care vor fi supuse amplificatoarele din
generatorul distribuit va fi neglijabil. Totusi, faptul ca liniile sunt unite in
capatul dinspre generator creeaza o discontinuitate in impedanta structurii.
Daca se reuseste insa sa se asigure o impedanta de sarcina astfel incat sa
rezulte o conditie de gol nu in sectiunea generatorului ci in sectiunea unde
se termina fantele ce separa liniile elementare, din punctul de vedere al
tronsonului ce realizeaza conexiunea liniilor de transmisie, acestea ar putea
sa nu existe incarcand tronsonul cu impedanta practic infinita. Neglijand
amplificatoarele generatorului distribuit, daca se separa, conceptual, acest
tronson de restul liniilor se constata ca din punct de vedere geometric, ar
putea sa fie tratat ca o linie perpendiculara pe directia dorita de propagare.
Incarcarea vazuta de aceasta linie din partea restului retelei de distributie
va fi nuld, parametri sai lineici fiind dati, practic, doar de structura
geometrica a ei.

Aceasta inseamna ca, strict pentru cazul in care se stabileste un
regim salfazic in liniile elementare cu conditia de gol la capatul fantelor de
separare, portiunea de suprafata care conecteaza liniile de transmisie poate
sa fie tratata ca o linie de transmisie generica. Fiind vorba de o linie de
transmisie generica, si in acea linie se poate stabili o unda stationara salfazica
daca linia este excitata de un generator de clock la unul dintre capetele ei,
la celalalt fiind terminata pe o impedanta care sa asigure o reflexie
adecvata pentru stabilirea regimului de unda stationara. In felul acesta,
mutand si transformand in sursa punctuala excitatia de pe partea laterala a
liniei se obtine un generator echivalent, cu toate punctele in faza (admitand
o lungime mai mica decat jumatate din lungimea de unda corespunzatoare
semnalului de tact).

Combinand tnapoi cele doua structuri ca in figura 3.21, se constata ca liniile
de transmisie In care a fost descompusa structura bidimensionala vor fi practic
excitate individual de catre unda salfazica din linia generator cu semnale avand
aceeasi faza, insa amplitudini diferite. Prin faptul ca liniile au fost separate dupa
directia de propagare a semnalului, faptul ca amplitudinea in linii alaturare nu este
identicd nu mai deranjeaza, spatiul fizic ce separa liniile oprind circulatia de curent
pe directia perpendiculara sensului de propagare.

Considerand structura ca un sistem bidimensional, se obtine o unda
cvasi-plana ce se propaga dupa un mod cvasi-TEM, similar cu restul
cazurilor tratate in sistemul de coordonate carteziene. Singura diferenta va
fi o variatie a amplitudinii semnalului nu numai dupa directia de propagare,
specifica distributiei salfazice, ci si dupa directia perpendiculara. Sistemul
va fi excitat de un singur generator (care poate sa fie si extern circuitului
integrat), distribuirea semnalului de tact realizindu-se in intregime
conform unei distributii salfazice.
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Fig. 3.21 Suprafata in E, complet salfazica

3.3 Discuri salfazice originale

3.3.1 Considerente electromagnetice

Considerand din nou cele douad suprafete conductoare paralele infinite
separate de un mediu dielectric pe distanta d, se va alege de data aceasta excitarea
sistemului de catre un generator punctual de camp electric, avand unul dintre
terminale plasat in originea sistemului de coordonate carteziene asociat modelului,
in timp ce celdlalt terminal se gaseste in imaginea originii sistemului de coordonate
in suprafata inferioara [55], conform figurii 3.22. Intregul sistem se va considera
ideal - cele doua suprafete fiind conductoare de rezistenta nula iar mediul dielectric
fiind izolator perfect.

Intre cele doua borne ale generatorului se va stabili un camp electric avand
directia perpendiculara pe cele doua suprafete conductoare. De remarcat ca spre
deosebire de excitarea dupa o intreaga latura, cdmpul electric generat de acest
generator va avea o anumita dependentd de pozitia pe axele Ox si Oy. Pentru ca
sistemul a fost considerat ideal, el va fi izotrop si omogen. Totodata, pentru ca
excitarea sistemului se face intr-un singur punct, rezulta ca nu va exista o directie
preferentiald dupa care ar trebui sa se produca fenomenele de propagare (pentru
situatia Tn care este vorba, intr-adevar, despre o propagare a unui semnal
electromagnetic). Conform rezultatelor din fizica teoretica, este de asteptat ca
puncte situate la aceeasi distantd geometrica de centrul sistemului de coordonate sa
prezinte, la acelasi moment de timp, campuri electrice si magnetice avand acelasi
modul si acelasi sens relativ la directia locald de propagare. Lipsa unei directii
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preferentiale coroborate cu variatia campurilor in functie de distanta de la centrul
sistemului cartezian sugereaza o abordare in coordonate polare pentru cele doua
suprafete conductoare, fenomenele petrecandu-se pe cercuri concentrice cu bornele
generatorului de semnal.

ZA

Fig. 3.22 Excitarea cu generator punctual a suprafetelor conductoare
si stabilirea campurilor electric si magnetic

Aplicand o variatie temporald diferentei de potential existente intre cele
doud borne ale generatorului, cdmpul electric creat intre cele doua terminale va
avea aceeasi variatie provocand aparitia unui curent de deplasare. La fel ca pentru
configuratiile ortogonale studiate anterior, aplicand legea Ampére-Maxwell pe o

bucla arbitrara ce inconjoara liniile de camp electric E existent intre cele doua
terminale ale generatorului, se poate pune in evidentd existenta unui camp

magnetic H avand in modul acelasi tip de variatie in timp cu campul electric.

Cum variatia campului electric apare initial doar la coordonata generatorului,
se poate considera existenta unui curent de deplasare filiform intre cele doua
suprafete conductoare. Conform legii lui Amépre, in jurul acestui curent se va crea
un camp magnetic cu linii inchise. Din nou, pentru ca nu exista vreo directie
preferentiald, aceste linii de cdmp magnetic nu pot fi decat circulare, asa cum se

vede in figura 3.22. Admitand linii de camp circulare, directia vectorului H va fi
intotdeauna perpendiculara pe directia vectorului de pozitie al punctului considerat.
Conturul ales pentru integrare fiind arbitrar, liniile de camp magnetic se vor situa la
o distanta oarecare finita (insd arbitrar de micd) fata de punctul de origine al
sistemului de coordonate. Variatia in timp a acestui camp magnetic va genera, la
randul ei, o variatie a campului electric.

Similar cu rationamentul facut pentru cazul cvadrilateral, considerand un
contur situat intr-un plan ce contine axa verticalda a sistemului de coordonate Oz
(insa situat in intregime de aceeasi parte a axei 0z), se observa ca acesta va fi
strabatut de catre liniile de cdamp magnetic generat anterior dupa o directie normala
- aplicand si aici legea Maxwell-Faraday, fluxul magnetic variabil ce strabate
suprafata marginitd de catre contur va determina aparitia unui camp electric variabil
avand directiile date de catre perimetrul suprafetei strapunse de catre campul
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magnetic. Deoarece singura restrictie impusa conturului a fost ca planul in care este
inscris sa contind axa verticald, daca conturul considerat are aceiasi forma in fiecare
dintre sectiunile posibile, campul electric ce va fi generat va avea acelasi modul la o
distanta data fata de originea sistemului, indiferent de unghiul facut de planul ce-I
contine si axa orizontala Ox, rezultand o simetrie circulara.

Acest rationament se poate continua la infinit, considerand contururi
circulare de raza din ce in ce mai mare pentru determinarea liniilor de camp
magnetic, respectiv contururi situate din ce in ce mai departate de axa verticala Oz
pentru determinarea campului electric variabil. Se va obtine succesiv cdmp magnetic
si camp electric la distante din ce in ce mai mari de generator (adica de originea
sistemului de coordonate), rezultand si aici propagarea unei unde electromagnetice
insd sub forma de unda cilindrica, eventual sfericd. Nici aici, analiza calitativd nu
constrange liniile de cdmp electric sa fie strict perpendiculare pe suprafetele
conductoare - in situatia in care liniile de cdmp electric ar fi strict perpendiculare pe
cele doua suprafete conductoare ale sistemului, propagarea undei electromagnetice
s-ar face in mod sigur sub forma de unda cilindrica (si prin abuz de limbaj, reducand
sistemul tridimensional la un caz 2D, sub forma de unda circulard). In situatia in
care liniile de cdmp electric nu sunt strict perpendiculare pe planele conductoare, in
mod sigur vor exista componente ale cdmpului care vor fi orientate dupa directia de
propagare. Acest lucru ar fi posibil in doua situatii — prima situatia ar fi propagarea
campului electromagnetic sub forma de unde sferice, iar a doua situatie ar fi
existenta unui camp electromagnetic exterior mediului ce separa cele doua
suprafete conductoare.

Se poate arata ca nici In acest caz al discurilor de transmisie nu exista
componente ale campului electric paralele cu directia de propagare a undei
electromagnetice aplicand acelasi algoritm ca cel folosit pentru cazul sistemelor
ortogonale. Practic, orice componentda a campului electric paraleld cu directia de
propagare va echivala cu stabilirea unui camp electric neuniform generat in nodul de
excitatie a sistemului (adicad cu modulul vectorului variind in functie de distanta pana
la una dintre cele doua borne ale generatorului de diferenta de potential).

Cu acestea, atat directia cdmpului magnetic céat si directia cdampului electric
este strict perpendiculara pe directia de propagare a undei electromagnetice si
modul de propagare este transversal electromagnetic - TEM. Mai mult, propagarea
se face strict sub forma de unda cilindrica. Prin faptul ca modul de propagare este
TEM se justificd abordarea modelarii cantitative considerand sistemul cu elemente
de circuit infinitezimale dar cu parametri concentrati [43].

3.3.2 Modelul echivalent cu parametri de circuit concentrati

Pornind de la structura celor doua suprafete plan paralele actionate de catre
generatorul unidimensional, se face o discretizare a ei in celule elementare
infinitezimale avand forma unor sectoare de coroana circulara de lungime dp si de
deschidere unghiulara d¢ [12], [55]. Se observa ca desi deschiderea unghiulara
este aceeasi pentru toate sectoarele, dimensiunea si forma acestora variaza destul
de mult odata cu depdrtarea de originea sistemului de coordonate.

Pentru ca propagarea undei electromagnetice se face sub forma de unda
cilindrica, fenomenele fiind independente de coordonate de pe axa Oz, se va reduce
din nou dimensiunea sistemului astfel incat cazul sa poata fi tratat intr-un sistem de
coordonate polare bidimensionale, asa cum apare in figura 3.23. Aceasta inseamna
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ca doar suprafata superioara va fi descompusa in sectoarele de coroana circulara,
suprafata inferioara fiind considerata ca o referinta ideald (acest lucru insemnand si
ca toate efectele rezistive vor fi incluse in intregime in modelul pentru suprafata
superioara, asa cum a fost cazul in momentul determinarii parametrilor pentru

tratarea in sistemul de coordonate polare).

7 \

o) >

Fig. 3.23 Descompunere in celule elementare pentru o
structura salfazica polara

Pentru tratarea sistemului, vom considera ca originea celulei elementare
este plasata pe latura mai scurta a ei, asa cum se vede in figura 3.24, in mijlocul
arcului de cerc avand raza p. Unghiul descris de raza vectoare catre acest punct fata
de axa Ox determina coordonata unghiulara a sectiunii infinitezimale.

p _ op
=,
Pr5:P775

Fig. 3.24 Celula fizica elementara polara

Fata de originea definita anterior se vor putea genera coordonatele celorlalte
borne ale sectorului considerat. Folosind datele obtinute in subcapitolul pentru
determinarea parametrilor pentru lucrul in coordonate polare, si anume ecuatiile
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(3.21), (3.30), (3.24) si (3.25), se poate construi si schema celulei elementare cu
parametri concentrati.

Un aspect important: ecuatiile definite anterior sunt valabile pentru curenti
radiali, inspre sau dinspre nodul generator. Asadar, modelul, pentru a fi complet,
trebuie sa considere si influenta parametrilor tangentiali, dependenti de coordonata
unghiulara ¢, asa cum se poate vedea in figura 3.25. Pentru ca unda
electromagnetica se propaga dinspre generator sub forma de unda cilindrica, efectul
elementelor tangentiale din modelul celulei elementare se va putea neglija in
determinarea ecuatiei de propagare bidimensionale.

p o
u(p P 7}
Ly/2
R @
ilo, @) L/2 up =12 15 i+ ap, )

u(p + ap, )

Fig. 3.25 Model cu parametri concentrati RLCG pentru
celula elementara polara

Pornind de la celula elementara, se poate construi modelul complet
din figura 3.26 al celor doua suprafete de distributie [12], [55]. Trebuie
spus ca acest model este o simplificare pentru tratarea suprafetei in
coordonate polare si gasirea analitica a parametrilor ce caracterizeaza
functionarea distributiei de semnal (cum ar fi constanta de propagare sau
impedanta caracteristicd). In practici, de exemplu pentru simularea
retelelor de distributie a semnalului de tact, daca discretizarea este
suficient de fina se poate folosi cu succes modelul pentru coordonate
carteziene si pentru excitarea suprafetei intr-un singur punct, nu doar
pentru excitarea dupa o latura intreaga.

Folosind figura 3.25, avand sensurile curentilor stabilite, se vor putea scrie
ecuatiile pentru discurile de distributie ale semnalului. Similar pentru cazul
cartezian, cum nu exista curent care sa se propage tangential pe raza vectoare,
respectiv nu exista diferenta de potential intre puncte situate la aceeasi distanta fata
de originea sistemului de coordonate, nu se vor mai scrie ecuatiile respective.
Analiza teoretica se poate urmari complet in anexa A4.

Pentru ecuatiile de propagare cilindrica normala, explicitdnd si relatiile
pentru parametrii concentrati se va obtine (considerand tratarea fazoriald) [14]:
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Y

7

Fig. 3.26 Model complet pentru structura salfazica polara

_ »
) ¢)=2.U( , @) U[p+ 5 ,cpj (3.51)
! R+jw-L
i ,<p)=i(p+6p,¢)+U[p+%p,¢J-(G+jw-C) (3.52)

in ecuatiile scrise pentru curent si pentru tensiune se pot recunoaste
derivatele celor doua marimi. Mai trebuie facuta o aproximatie, si anume tensiunea
din centrul celulei elementare se va considera egalda cu cea din originea celulei,
definita de p, respectiv de ¢. Este evidentd si dependenta de distanta pana la
originea sistemului de coordonate, dependenta care nu apdrea in cazurile
ortogonale. Rearanjand ecuatiile pentru a pune in evidenta derivatele curentului,
respectiv tensiunii, se obtine [14]:

0 . Rs +jw-Lg

—ulp,@)=-ilp,p) =—F——= 3.53

5 U @)= =ilp, @) == (3.53)
% ilo,)=-ulp,®) p-o¢-(Gs + jw-Cs) (3.54)

Pentru a obtine ecuatia undei de tensiune este necesar sa se deriveze inca o
data ecuatia (3.53), urmand ca rezultatul sa fie completat cu ecuatia (3.54) [14]:

2

0 1 0 2
—ulp, = . —ulp,@)-y?  -ulp,p)=0 .
P ( <p)+p P (o, @)-v? - ulp, ) (3.55)
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y? =(Gs + jo-Cs) Rs + jw - Ls) (3.56)

In mod asemé&nator, pentru determinarea ecuatiei pentru unda de curent se
va proceda la derivarea relatiei (3.54) si completarea rezultatului cu ecuatia (3.53)
[14].

2

02 1 0. ,
_ilp,9)-=-Zilp,p)-v?-ilp, @)= 0 .
apz( ?) 5 5p( ®)-y?-ilp, @) (3.57)

Se observa similaritatea celor doua ecuatii (3.55), (3.57) obtinute
pentru unda de tensiune, respectiv pentru unda de curent, insa spre
deosebire de cazul undei plane unde cele doua ecuatii erau simetrice,
diferenta intre formele relatiilor va face ca solutia pentru unda de curent sa
nu aiba aceeasi forma cu solutia pentru unda de tensiune. In plus,
comparand relatia (3.56) cu (3.42) se remarca identitatea celor doua
constante de propagare, sugerand ca aceasta este independenta de modul
de propagare al undei electromagnetice, fiind data doar de parametrii fizici
ai sistemului. Mai mult, faptul ca cele doua constante de propagare sunt
identice arata c3i, asa cum s-a spus la inceputul subcapitolului, modelul
echivalent creat la tratarea carteziana poate sa fie folosit cu succes si in
cazul formarii unei unde electromagnetice cilindrice.

Inspectand forma ecuatiei pentru unda de tensiune, relatia sugereaza ca
solutii functii de tip Bessel de ordinul 0, insd cu citeva observatii — constanta y? ce
multiplica ultimul termen din relatia (3.55) se va traduce intr-o scalare a variabilei
spatiale p; a doua observatie - semnul ,-" din relatie, asa cum se va arata in
continuare, nu va pune probleme pentru anumite cazuri particulare.

In situatia in care sistemul este ideal, atat termenul pentru
rezistenta specifica a suprafetelor Rs cat si termenul pentru conductanta ce
separa celor doua suprafete Gs vor fi nuli, relatia pentru constanta de
propagare simplificandu-se. Relatia (3.58) arata tocmai acest lucru,
constanta de propagare sistemului devenind, asemenea cazului pentru
unda electromagnetica plana, pur imaginara. In practica, fara nici o
compensare, aproximarea este valida doar pentru pierderi suficient de mici
(in general, specifice sistemelor avand dimensiuni fizice incompatibile cu
circuitele integrate). In cazul in care se aplica o schema de compensare a
pierderilor conform tezei actuale, constanta de propagare va fi tot pur
imaginara, insa va fi dependenta de frecventa semnalului aplicat,
insemnand ca rationamentul si schemele practice propuse se vor putea
aplica strict la semnale armonice.

y=ja)~,C54L5 (3-58)

v =Jj%v? =>vyi =-v? (3.59)

Prin ridicarea la patrat a relatiei (3.58), se observa ca termenul ce se obtine
va fi tot timpul negativ (admitand ca nu exista elemente de circuit reactive
negative). Folosind acest lucru, patratul constantei de propagare se poate rescrie
sub forma relatiei (3.59), definind un nou termen ideal y? ce va fi folosit mai
departe pentru ecuatiile pentru unda cilindrica de tensiune sau de curent.
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0?2 1 0

P uf /<P)+;-5U( ,@)+y7 -ulp,@)=0 (3.60)
0?2 1 0. )

> i( ,QD)—;~%I( @) +vi-ilp,@)=0 (3.61)

Cu aceasta noua constanta de propagare, ecuatia pentru unda de tensiune
(3.60) coincide cu cazul clasic al ecuatiei diferentiale de tip Bessel de ordinul 0O,
solutia pentru aceastd fiind orice combinatie liniard de functii Bessel de speta 1
(definita in forma integrala prin ecuatia (3.62)) sau de speta 2 (definitd pentru
valori pozitive ale argumentului real sub forma integralda ca in ecuatia (3.63)).
Analiza urmatoare se va baza pe rezultate specifice analizei matematice pentru
cazul functiilor Bessel.

Pentru situatia reald in care suprafata este excitata de catre un generator
plasat in originea sistemului de coordonate, modulul solutiei in originea sistemului
trebuie sa fie finit. De asemenea, solutia ecuatiei diferentiale, avand sistemul excitat
de catre un generator variabil in timp, va trebui sa prezinte si o modificare a fazei
semnalului in functie de pozitia in suprafata de transmisie, lucru imposibil de
asigurat doar de catre functiile Bessel de speta 1 sau 2, respectiv de o combinatie
liniarda cu coeficienti numere reale ale celor doua functii, ambele functii luand valori
reale pentru argumente reale. Cel mult, cele doua functii, in cazul in care
sistemul fizic le admite ca solutie, vor reprezenta configuratii de unda
stationara. Cum in nodul generatorului amplitudinea semnalului trebuie sa
fie marginita, doar functia Bessel de speta 1 poate sa fie o configuratie de
unda stationara pentru unda de tensiune [14].

Jo(r)= %Tsin (r - cosh 6)de (3.62)
0

Yo(r)=_%

cos(r - cosh 8)d@ (3.63)

Qt—38

Pentru a forma solutiile pentru unda de tensiune ce se propaga in suprafata
de transmisie trebuie folosite functiile Hankel de speta 1 si 2, definite prin combinatii
liniare cu coeficienti imaginari intre functiile Bessel (functiile Hankel mai sunt
denumite si functii Bessel de speta 3). Din cele doua functii Hankel, una va genera
unda ce se propaga dinspre generator in timp ce a doua functie va determina unda
reflectata ce se propaga dinspre sarcina [14].

HP(r)= 3o(r)+ 7 - Yolr) (3.64)
HPr)=Jo(r)- 7 -Yolr) (3.65)

Din ecuatiile de definitie (3.64) si (3.65) se observa ca superpozitia
celor doua solutii rezulta intr-o configuratie de unda stationara data de
functia Bessel de prima speta. Acest lucru este posibil doar in situatia in
care sistemul fizic admite unda reflectata total — pentru ca amplitudinea
undei lansate in suprafatda scade pe masura ce unda se propaga, aceasta
configuratie de unda stationara este posibila doar pentru sistemele
marginite - un echivalent mecanic al fi cel al unei membrane de toba excitata
mecanic n centrul tobei cu o frecventa data de raza si proprietatile elastice ale
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membranei. De remarcat ca reflexia totala la sarcina si limitarea fizica a
dimensiunilor sunt perfect compatibile cu ideea de distributie salfazica a
semnalelor electrice (conditia de reflexie totala fiind una dintre conditiile
necesare comportarii salfazice).

In final, solutia ecuatiei diferentiale pentru unda de tensiune, tinand
cont si de scalarea variabilei de pozitie ceruta de prezenta constantei de
propagare y; in formuld, se poate determina pana la doua constante
arbitrare U,” si U,® ce depind de conditiile initiale ale sistemului. Cele doui
constante dicteaza amplitudinile undelor directe, respectiv reflectate in
originea sistemului de coordonate. Trebuie retinut ca pentru functionarea
salfazica a sistemului este necesar ca cele doua constante sa fie strict
egale, altfel nu se va stabili configuratia de unda stationara corecta [55].
Forma solutiei pentru unda de tensiune in cazul discului de transmisie este data de
ecuatia (3.66).

ulp, @)= UL -HD(y; - p)+ UE -HPy; - p) (3.66)

Pentru unda de curent se pleaca de la forma solutiilor pentru unda de
tensiune si de la ecuatia diferentiala ce leaga curentul de derivata tensiunii (3.53).
Din proprietatile functiilor Bessel, derivatele functiilor de ordinul 0 sunt tot
functii Bessel insa de ordinul 1. Solutia pentru unda de curent va consta si
ea din suma a doua unde - cea directa si cea reflectata, unde care insumate
vor genera din nou o configuratie de unda stationara. Se folosesc insa
functii Hankel de ordinul 1. Spre deosebire de solutia pentru unda de
tensiune, solutia pentru curentul prin discurile de transmisie va avea o
dependenta suplimentara de coordonata de pozitie p:

ilo,0)=18 -p-HIy; - p)+ 1§ -p-HPy, - p) (3.67)
HO()=3,(r)+ j-Yi(r) (3.68)
HO(r) = 3,(r) - 7-Y4(r) (3.69)

Se constata ca formalismul matematic pentru tratarea discurilor simple de
transmisie este mult mai complex decat cel pentru tratarea suprafetelor
cvadrilaterale ortogonale. In plus, pentru utilizarea in alte conditii decat cele
salfazice, de exemplu in situatia in care impedanta de sarcina este adaptata
la impedanta caracteristica a discului, deoarece reflexia semnalului are loc
in fiecare punct al suprafetei [14], propagarea semnalelor injectate de
catre generator se face cu modificarea formei de unda, cu atat mai mult cu
cat punctul in care se face esantionarea semnalului distribuit este mai
departat de nodul generator [55]. Presupunand o situatie ipotetica in care unda
directa a fost separata de cea reflectatd, se pleaca de la ecuatia pentru unda directa
de tensiune si se combind cu forma de unda folositad la excitarea suprafetei. Pentru
simplitate, semnalul de excitare se considera armonic.

ulp)=Ug -e™t - (Joly, -p)+ 7 Yoly; - p) (3.70)
_ 2-Ug T j-(vi-p-cosh8+w-t)
u(p) = i je de (3.71)

0
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Inspectand termenul de sub integrala din relatia (3.71) (din punct de vedere
matematic acest lucru s-ar traduce prin trecerea la scrierea integralei sub forma
unei sume Riemann infinite), viteza de propagare a semnalului pe discul de
transmisie depinde si de parametrul de integrare 6, prin functia cosh6 [14]. Viteza
de propagare a semnalului pe suprafata discului va fi data de raportul w / (y;-cosh6)
si va putea lua orice valoare intre cuprinsa 0 si viteza w / vy, tipica pentru
propagarea sub forma de unda plana. Cu cat punctul in care se face testul este mai
departat de generator, cu atdt mai mult timp va lua semnalului ce trebuie
transportat sd ajunga in acel punct, efectul net fiind o aplatizare a fronturilor,
respectiv o intindere temporald a semnalului. Daca in discul de transmisie se
injecteaza un puls abrupt de tensiune fronturile acestuia vor fi deformate de catre
versiunile lente ale Iui. Mai mult, versiunile lente ale unui impuls expediat pe
suprafata de transmisie se vor suprapune cu versiunile rapide ale pulsurilor
ulterioare, generand interferenta inter-simbol severd, cu efecte dezastroase pentru
calitatea semnalelor transmise.

Din aceste motive - complexitatea matematica si deformarea severa
a semnalelor injectate in discul tratat anterior - situatiile practice in care
se va dori implementarea unei asemenea distributii vor fi limitate [55],
[14].

Totusi, prin faptul ca la distribuirea salfazica a semnalului se stabileste o
configuratie de unda stationara sub forma unei functii Bessel de speta I si ordin 0,
exista si beneficii. Cum cele doua solutii ce formeaza solutia completa pentru
unda de tensiune nu poarta in ele informatie intrinseca cu privire la modul
in care au fost generate, este posibila inversarea structurii - adica
permutarea generatorului cu sarcina ce asigura reflexia totala. Astfel,
considerand un generator cu terminale circulare echipotentiale de raza p,,
acesta va produce o unda ce se va propaga prin discul de transmisie inspre
origine, luand locul undei reflectate din configuratia initiald. In aceste
conditii, in locul generatorului va trebui plasata o sarcina punctuala care sa
asigure o reflexie totala a semnalului, generand astfel unda directa ce se
propaga dinspre originea sistemului in configuratia initiala. Avantajul
esential al acestei configuratii este ca amplitudinea semnalului distribuit
creste dinspre marginea discului inspre centrul acestuia, producand o
compensare a efectului de scadere a amplitudinii semnalului salfazic pe
maésura departarii de punctul generator.

In cele ce urmeaza se prezinta doua metode derivate din cazul anterior al
discului de transmisie care incearca sa solutioneze cele doua mari probleme.
Ambele metode prevad adaptarea parametrilor specifici ai suprafetelor de
transmisie astfel incat comportarea rezultata sa fie mult imbunatatita.
Astfel, prima metoda, schitata pentru prima data in [12] insa fara
aprofundare teoretica si fara imbunatatirile propuse in lucrarea de fata si
[55], prevede desensibilizarea parametrilor specifici modelului in
coordonate polare fata de distanta de la punctul curent pana la originea
sistemului, obtindandu-se o comportare asemanatoare unei configuratii
ortogonale, asta desi modul de propagare a undei electromagnetice ramane
sub forma de unda cilindrica

A doua metoda prevede sensibilizarea suplimentara fata de distanta
pana la originea sistemului astfel incat sa rezulte un comportament
asemanator celui obtinut la propagarea sub forma de unda sferica [14]. Din
nou, propagarea undei electromagnetice va fi in continuare sub forma de
unda cilindrica! Avantajul acestei metode este reducerea complexitatii
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matematice la un nivel comparabil cu cel pentru configuratiile ortogonale
insa cu pastrarea efectului de crestere a amplitudinii semnalului distribuit.

3.3.3 Model echivalent pentru discuri pseudo-ortogonale

Pornind de la relatiile determinate anterior pentru parametrii elementelor de
circuit concentrate, se poate construi usor un nou model pentru sistem in asa fel
incat sa se elimine dependenta de vectorul de pozitie [55]. Spre exemplu,
impunand ca rezultatul sa depinda doar de variatiile elementare ale coordonatelor
dp si 9 si prelucrand relatia pentru rezistenta sectorului de coroana circulard, se
obtine:

1 Rslp) . . p
> te ap = Rg, 0 (3.72)
Rs(p)=p-Rs (3.73)

Se observa din ecuatia (3.73) cd pe masura cresterii distantei dintre
sectorul de coroana circulara considerat si originea sistemului de coordonate,
rezistenta specifica a celor doua suprafete conductoare trebuie sa creasca in aceeasi
masura. Parametrul Rg reprezintd rezistenta specifica per patrat a sistemului, dar
normata la o lungime standard de un metru — cu alte cuvinte, Rs; este o rezistenta
lineica. Normarea este necesarda pentru conservarea unitatilor de masura, altfel,
conform relatiei (3.73) rezistenta sectorului considerat s-ar masura in Q-m.
Normarea facandu-se la unitatea de lungime, valoarea numerica a acestei rezistente
specifice este egala cu cea pentru suprafata de transmisie nemodificata.

Din punct de vedere practic, dependenta de pozitia pe suprafata de
transmisie se poate implementa intr-o tehnologie standard de fabricatie a
circuitelor integrate prin sciaderea latimii si a densitatii traseelor ce
formeaza reteaua de distributie a semnalului de tact, asa cum a fost propus
si in [12]. In cazul in care se permite alterarea procesului tehnologic,
alterarea rezistentei specifice se poate face prin mai multe metode, mai
mult sau mai putin adaptate unui proces tehnologic de fabricatie in serie
mare a circuitelor integrate. Pentru a nu afecta cursul demonstratiei
discutia asupra acestor metode va fi facuta ulterior.

Impunand aceleasi conditii pentru toti parametrii de circuit se vor obtine
urmatoarele variatii in functie de p pentru capacitate, conductanta, respectiv pentru
inductanta sectorului de coroana circulara [55]:

Cslp)= % (3.74)
Gslp) = % (3.75)
Ls(p)="Ls - p (3.76)

In toate relatile de mai sus, indicele L semnificd fie normarea (pentru
inductantd), fie multiplicarea (pentru capacitate si conductanta) cu lungimea
standard de un metru necesara pentru conservarea unitdtilor de masurd. Dintre
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toti parametrii de circuit, rezistenta si, in special, inductanta specifica pun
cele mai mari probleme in practica deoarece aceste elemente sunt date de
proprietatile fizice si de realizarea geometrica a planelor conductoare. In
principiu, ambii parametrii pot fi controlati prin modificarea latimii si a
densitatii traseelor elementare din care este construita suprafata de
transmisie, adica prin modificari efectuate in acelasi plan in care are loc si
propagarea semnalului de tact.

Capacitatea, respectiv conductanta se pot schimba relativ usor prin
incarcarea artificiala a suprafetei de transmisie, fara a produce perturbatii
in propagarea campului electromagnetic. Deosebirea majora fata de ceilalti
doi parametri de circuit este faptul ca modificarile ce trebuie implementate
nu sunt efectuate in planul in care are loc propagarea undei
electromagnetice, ci in planul vertical. Spre exemplu, adaugarea de capacitate
se poate face prin conectarea portilor mai multor tranzistoare MOS la discul de
transmisie - se obtine o crestere importantd a capacitatii cu o modificare minima a
structurii initiale (adaugare de treceri suplimentare pentru a permite conexiunile la
nivelurile inferioare). La fel, adaugarea de rezistente din polisiliciu intre planul
conductor pe care se face distributia semnalului de clock si nodul de referinta
provoaca foarte eficient cresterea conductantei specifice, ocupand o arie minima pe
suprafata circuitului integrat si necesitdnd conectare la suprafata prin simple treceri
avand dimensiuni minime. Ca observatie, aceasta incarcare suplimentara se face
inspre origine, cresterea parametrilor capacitate si conductantd facdndu-se in
aceasta directie. O posibila problema ce deriva de aici ar fi limitarea suprafetei
disponibile pentru capacitatea suplimentara.

Asa cum a fost spus anterior, mai multe detalii privind posibilitdtile de
implementare practica a modificarilor necesare pentru parametrii de circuit vor fi
oferite ulterior.

Inainte de a se face descrierea matematica a sistemului rezultat mai
sunt necesare cateva observatii, cea mai importanta fiind aceea ca sistemul
definit prin noile relatii pentru parametrii concentrati nu poate sa contina
originea. Intr-adevar, inspectand relatile (3.73), (3.74), (3.75) respectiv
(3.76), se observa ca nici una dintre ele nu genereaza valori plauzibile din punct de
vedere fizic pentru p nul. Configuratiile construite in practica vor incepe de la
0 anumita raza (mica) fata de punctul de coordonate (0, 0). In vecinatatea
originii, pentru ca dimensiunile sectiunii sunt mici in raport cu lungimea de
unda a semnalului ce se distribuie, se va considera ca structura se
comporta ca un circuit cu elemente concentrate, intreaga celula fiind
echipotentiala la orice moment de timp.

O alta observatie ce se poate face este ca distributia de tact astfel
construita va constitui un sistem neomogen, parametrii variind in functie de
pozitia considerata, si anizotrop, existand o directie preferentiala pentru
propagarea undelor electromagnetice.

Introducand valorile pentru noii parametrii specifici in ecuatiile diferentiale
(3.53) si (3.54) determinate anterior, se constata ca se elimina dependenta de
coordonata polara p, ecuatiile devenind echivalente cu cele pentru propagarea unei
unde plane in structura cvadrilateralda ortogonala [55]. Calculul complet se gaseste
in anexa A4.

2 o, @) = —ilp, ). Rs10) 3+ Ls o)

op p-op

(3.77)
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Zilp.9)=-ulp,0) p-29-(G(p) + joo- Cc(p) (3.78)
0 _ Rs +jw-Lg

25 le @)=-ilp, ) 0 (3.79)

%i(p, )= -ulp, @) o¢ - (G, + jw - Cs,) (3.80)

Ecuatiile diferentiale pentru undele plane rezulta de aceeasi forma
ca pentru cazul ortogonal. Mai mult, si constanta de propagare va avea
aceeasi forma si valoare ca pentru cazul simplu ortogonal:

N2
e ulp, ®)-y? -ulp,)=0 (3.81)

2
;—Zi(p, ®)-vZ-ilp,®)=0 (3.82)
y = \/(GSL +jw-Cs) (R, + jw-Lg;) (3.83)
v =(Gs + jw-Cs) (Rs + jw - Ls) (3.84)

in privinta constantei de propagare, trecerea de la relatia (3.83) la relatia
(3.84) se face foarte simplu, tindnd cont cad rezistenta si conductanta au fost
normate la lungimea standard, in timp ce conductanta si capacitatea au fost
fnmultite cu lungimea standard.

Evident, solutiile pentru cele doua ecuatii diferentiale vor avea
forma clasica pentru unda plana, continand undele directe si cele reflectate
pentru tensiune, respectiv pentru curent [55].

ulp,@)=UY -e P + UL .e¥? (3.85)
ilp,p)=15 -eVP + 1§ .ev P (3.86)

Pentru ca solutiile sunt identice ca forma cu cele pentru linii simple
de transmisie, tratarea acestui sistem devine foarte simpla din punct de
vedere practic, toate principiile de circuit (de exemplu terminarea adaptata,
terminarea complex-conjugata, conditia de reflexie totala pentru distributia
salfazica) valabile pentru liniile de transmisie unidimensionale puténdAfi
extinse fara nici o modificare si la aceste discuri pseudo-ortogonale [43]. In
cazul in care discul pseudo-ortogonal are ca sarcina o terminatie adaptata,
configuratia se poate folosi la distribuirea pe o arie mare de circuit a
oricarui semnal de inalta frecventa ca orice alta linie de transmise [55].

Atat pentru functionarea salfazica dar si pentru cea in regim adaptat este
necesara cunoasterea impedantei caracteristice a discului pseudo-ortogonal.
Aplicand acelasi principiu ca la structura ortogonald, folosind ecuatiile (3.80) si
(3.85), va rezulta, din nou, o formula similara:

y-Ug e’

ug eve =
0 (Gs, + jw-Cs,)- 09 - Z¢

(3.87)
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Ze=L. |RetJ0 Ls (3.88)
op \Gg +jw-Cg

Deoarece nici pentru discul pseudo-ortogonal nu exista restrictie cu privire la
deschiderea unghiulara a sectorului de coroand circulard, relatia determinata
anterior se poate rescrie in functie de deschiderea ¢ totala a discului de transmisie.
In particular, daca discul va inconjura complet originea sistemului de coordonate,
atunci deschiderea unghiulara a Iui va fi 2-n1. Relatia se poate scrie si in functie
de parametrii superficiali determinati pentru tratarea intr-un sistem de

coordonate carteziene prin extragerea de sub radical sub forma de factor
comun la numitor a lungimii standard de un metru. Pentru cazul general se va

scrie [55]:
1 1 Rs + jw - Lg
A~ =—.—.
€ "¢ 1m \Gs + jw-Cs (3.89)

Se observa si aici similaritatea cu sistemul cvadrilateral ortogonal
unde impedanta caracteristica, data de relatia (3.50), depindea invers
proportional de latimea L a suprafetei de transmisie. Mai mult, cele doua
impedante difera doar prin factorul ce multiplica radacina patrata din
relatii. Avand solutiile pentru undele de tensiune si de curent precum si valoarea
constantei de propagare si a impedantei caracteristice, sistemul obtinut este
complet caracterizat (cu observatia cd determinarea constantelor din ecuatiile
pentru tensiune sau curent se face usor pe baza conditiilor initiale si de margine
impuse in functionare). Asa cum s-a spus in subcapitolul anterior, undele
directe si reflectate nu poarta in ele informatie cu privire la modul in care
au fost generate, putandu-se realiza si aici o excitare inversata a suprafetei
prin permutarea generatorului cu terminatia sistemului [55]. Se constata
ca, desi propagarea undei electromagnetice este sub forma de unda
cilindrica, sistemul este echivalent cu o simpla linie de transmisie sau
echivalent cu sistemul cvadrilateral ortogonal. Comportamentul echivalent
poate fi folosit fie la distributia salfazica pentru semnale periodice, fie, in
cazul in care sistemul este terminat in impedanta adaptata, la distribuirea
oricaror semnale de inalta frecventa. Totodata, se rezolva una dintre
problemele majore ale discului simplu de transmisie, anume operarea cu
functii Bessel [55]. Din pacate, sistemul nu prezintda avantajul refacerii
amplitudinii semnalului in cazul excitarii inversate a discului salfazic, pentru aceasta
fiind necesara tratarea din subcapitolul urmator.

3.3.4 Model echivalent pentru discuri pseudo-sferice

Comportamentul structurii bidimensionale se poate modifica si prin
introducerea unei variatii suplimentare a parametrilor de circuit odata cu
cresterea distantei fata de punctul in care este conectat generatorul. In
cazul in care parametrii sunt facuti sa varieze invers proportional cu
patratul vectorului de pozitie, este de asteptat ca sistemul obtinut sa aiba o
comportare specifica propagarii undelor sferice [14].
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Adoptéand, spre exemplu, pentru rezistenta sectorului de coroana circulara
dependenta din relatia (3.90), se va putea determina noua valoare pentru
rezistenta specifica a sectorului considerat [14]:

1 Rs(p) 1 ap
= 0D = R . P
20 P p2 ss 0 (3.90)
, 1
Rs(p) = o Rss (3.91)

Relatia (3.91) arata o dependenta pentru rezistenta specifica opusa fata de
cea obtinuta pentru cazul pseudo-ortogonal. Si aici, pentru conservarea unitatilor de
masura a fost introdus un nou indice in rezistenta specifica originala, notatia Rss
semnificadnd o rezistentd specifica pseudo-sferica. Dimensional, acest parametru se
obtine prin multiplicarea rezistentei specifice Rs cu unitatea de lungime de un metru
pentru a compensa impartirea cu distanta pana la centrul sistemului de coordonate.
Din punct de vedere numeric, cele doua valori sunt identice.

Pe baza aceluiasi principiu se pot determina si restul parametrilor specifici,
introducand, de asemenea, noile notatii pentru conservarea unitatilor de masura. Un
aspect interesant, variatia tuturor parametrilor este opusa fata de cea de la cazul
pseudo-ortogonal [14]:

Cs(p)=p-Css (3.92)
Gé(ﬁ) =p-Ggs (3.93)
Ls(p) = L% (3.94)

Este interesant de remarcat ca pentru cazul acesta, modificarea
parametrilor suprafetei este mai naturala - de exemplu, pentru capacitate,
odata cu cresterea distantei fata de nodul in care se face injectia de
semnal, capacitatea suprafetei are oricum tendinta sa creasca - prin
adaugarea de sarcina suplimentara se poate obtine cu atat mai usor
adaptarea parametrilor cu cat spatiul disponibil este mai mare fata de cazul
precedent. Si pentru rezistenta situatia este mai simpla, modificarea
presupunand cresterea densitatii de rutare si a latimii traseelor odata cu
cresterea razei discului. Ceea ce ramane mai dificil de efectuat este
scaderea inductantei specifice, desi in buna parte, aceasta se va putea face
abordand principii similare cu cele pentru rezistenta structurii. O discutie
mai detaliata cu privire la modul in care se poate face adaptarea tuturor
parametrilor pentru ambele discuri modificate se va face ulterior.

Introducénd parametrii modificati in ecuatiile diferentiale pentru tensiune si
pentru curent (3.53) si (3.54) se va obtine (pasii intermediari pot fi urmariti in
anexa A4) [14]:

0 . Rss + jw - Lss
—ulp, @)= -ilp, p) —==———2= .
op Ulpr @)= 1o, @) =2 5 (3.95)
d

%i( ,@)=-ulp,®)-p? -6¢ - (Gss + jw - Css) (3.96)
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Derivand relatia pentru tensiune (3.79) pentru a obtine a doua derivata in
raport cu variabila spatiald si introducand relatia pentru curent (3.96) in aceasta
derivatd se poate construi ecuatia diferentiald pentru unda de tensiune [14].

2

0 2 9 2 ~
a?u( ,¢)+E~$U(p,<p)—v -ulp, @)=0 (3.97)
v =JRs + jw-Ls)-(Gs + jw-Cs) (3.98)

Ecuatia (3.97) ce se obtine pentru unda de tensiune este o ecuatie
ce descrie o unda sferica, asta desi unda care se stabileste in realitate este
o unda cilindrica. Constanta de propagare are o forma asemanatoare cu cea
determinata pentru functionarea suprafetelor ortogonale sau a celor
pseudo-ortogonale. Mai mult, daca se face de-normarea, respectiv
multiplicarea cu unitatea de lungime a parametrilor suprafetei obtinute,
constanta de propagare va fi identici cu cea pentru suprafetele
cvadrilaterale ortogonale.

Pentru unda de curent se repeta algoritmul, derivand de data aceasta relatia
pentru curent:

o%ilp, @) 2 dilp, @) > .
_ . _ -ilp, =0
i o Y (@)

(3.99)

Se observa ca ecuatia pentru unda curent (3.99) difera de cea de
tensiune printr-un semn, solutia ei fiind diferita ca forma fata de cea a
undei de tensiune (un rezultat asemanator a fost obtinut pentru cazul
discului simplu excitat in centru). Valoarea constatei de propagare este
identica (cum era de asteptat) si pentru unda de curent.

Solutia pentru unda de tensiune va avea, de data aceasta, o expresie
matematica analitica explicita (asemanatoare pand la un punct) cu cea de la
propagarea sub forma de unda plana. Cei doi termeni se obtin ca functii Hankel
sferice de speta unu si doi si ordin 0. Deoarece functiile Hankel au forma explicita
pentru cazul sferic, solutia finala se va putea reduce la forma exponentiald
urmatoare [14]:

up ug
ulp,p)=-—2—e VP 20 .err (3.100)
y-p y-p

Se remarca dependenta invers proportionala de distanta p pana la
originea sistemului de coordonate, specifica propagarii sferice. Acest lucru
insemna ca pe masura ce un observator se deplaseaza dinspre punctul
central catre periferia suprafetei, unda de tensiune obtinuta va fi de
amplitudine din ce in ce mai mica.

Pentru determinarea solutiei pentru ecuatia undei de curent se foloseste
faptul ca solutia obtinuta pentru unda de tensiune trebuie sa verifice ecuatia (3.95)
atat pentru unda directa cat si pentru unda reflectata. Desigur, pentru unda directa
de tensiune se va obtine solutia undei directe de curent, respectiv pentru unda
reflectata de tensiune se va obtine solutia undei reflectate de curent. Asadar, pentru
unda directa se va putea scrie:

BUPT



3.3 - Discuri salfazice originale 135

2

: __2 P

iolp, @)=~ uolp, @) == — (3.101)
. yp 1 -
inlp,@)=15 - eV -;; P (3.102)

Relatia (3.102) obtinuta pentru unda directa de curent, pe langa
dependenta exponentiald de distanta pana la centrul sistemului de coordonate, mai
prezinta o dependenta suplimentara, tot complexd, data de termenul 1 + y-p.
Modulul acestui termen este crescator odata cu cresterea distantei p. Pentru cazul
unui sistem fara pierderi (deci constanta de propagare y de valoare pur imaginara),
acest lucru se traduce in cresterea amplitudinii undei de curent pe masura ce
punctul in care se face observatia este mai departe de generatorul central. Pentru
cazul general, comportarea amplitudinii undei de curent depinde de care dintre
termenii din relatie va fi dominant - termenul scazator exponential, dat de
constanta de atenuare (partea reald a constantei de propagare complexe), respectiv
termenul crescator 1 + y-p. Evident, este posibilda si o comportare mixta -
scazatoare si crescatoare, in functie de pozitia fata de originea sistemului de
coordonate.

Ca un corolar la aceasta discutie despre variatia modulului undei directe de
curent, cel putin pentru cazul fara pierderi, modulul impedantei caracteristice
trebuie sa scada odata cu cresterea distantei, cu atat mai mult cu cat modulul undei
de tensiune este si el scazator.

Pentru unda inversa de curent se va repeta acelasi algoritm, avand ca punct
de plecare solutia pentru unda reflectata de tensiune care trebuie sa verifice aceeasi
ecuatie (3.95).

1-y-p
Y

irlp, @)=1IF -e¥?. (3.103)

Un lucru remarcabil in ce priveste solutia (3.103) este diferenta destul de
importanta fata de solutia pentru unda directa - termenul suplimentar introdus in
relatie fatda de unda inversa de tensiune fiind 1 - y-p. Totusi, trebuie remarcat c3, in
modul, cele doua solutii pentru unda de curent au aceeasi variatie, diferenta intre
ele fiind doar de faza. Aceasta diferentd de faza intre solutii are o forma relativ
complexa, dependenta si de pozitia in suprafata, spre deosebire de cazul propagarii
undelor plane (cazul liniilor de transmise sau al suprafetelor ortogonale), unde
diferenta de faza dintre cele doua unde este fixa (180 de grade).

Combinand rezultatele obtinute anterior, solutia completa pentru
unda de curent (pana la limita a doua constante dependente de conditiile
initiale si de margine) se scrie:

1-

i-yv-p

ilo, p)=15 -e'° '1++'p+ If e’ (3.104)

<<

Urmatorul parametru important pentru suprafata de transmisie astfel
obtinuta este impedanta caracteristica. Pentru determinarea acesteia se pleaca de la
definitiile impedantei, fie ca raport dintre unda directa de tensiune si unda directa de
curent, fie ca negativul raportului dintre unda inversa de tensiune si unda inversa de
curent [43].
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Folosind prima definitie si introducand relatia astfel creata intre curent si
tensiune in ecuatia (3.96), se va obtine:

up(p, @)
Z. =D .
c /D(p/ (p) (3.105)
1 RSS +jw'l_ss
Z. = .
c (1+V~p)~p 20 (3.106)

In relatia (3.106), la fel ca pentru cazul pseudo-ortogonal, nu existd
restrictii cu privire la unghiul la centru al sectorului considerat, astfel incat pentru
determinarea impedantei caracteristice se va considera intreaga deschidere
unghiulard. Inmultind si impartind ultima relatie determinata anterior cu constanta
de propagare se va putea scrie relatia finala pentru impedanta vazuta de unda
directa intr-o forma asemanatoare cu cea pentru propagarea sub forma de unda

plana.
1 |4 Rss + jw - Lss
Zep =—- " .
v % (1+Y'P)'P Gss + jw-Css (3.107)

Si aici se poate rescrie relatia in functie de parametrii superficiali ai
suprafetei tratate in coordonate carteziene prin extragerea de sub radical a
lungimii standard de 1m. De data aceasta insa lungimea standard folosita
pentru conservarea unitatilor de masura intervine la numarator:

Im y Rs + jw-Lg
Zep =—- : ; 3.108
P @ {t+v-p)-p \Gs+jw-Cs ( )

Pentru unda inversa trebuie refacute calculele anterioare considerand de
data aceasta si semnul ,-" datorat conventiei de alegere a sensului curentului
reflectat [43]:

_urlp, @)
ir(0, ®)
Facand aceeasi presupunere cu privire la deschiderea unghiulara, respectiv
fnmultind si impartind relatia cu constanta de propagare (pentru a aduce relatia la o
forma standard), se obtine o solutie asemanatoare cu cea pentru unda directa,
singura diferenta intre ele fiind semnul din paranteza de la numitor:

1 4 [Rss + Jjw - Lss
Zcr s (V-p—l)lp Gec + j& Cee (3.110)
Este interesant de remarcat faptul ca cele doua impedante - cea
vézutd de unda directa (3.107), respectiv cea vazutd de unda inversa
(3.110) - nu sunt egale, intre cele doua existand o diferenta de faza. In
modul, ins3, cele doua relatii pentru impedanta caracteristica produc
aceeasi valoare.

Un alt lucru ce se poate remarca studiind cele doua relatii este faptul
ca impedanta caracteristica scade, prin ambii termeni de la numitor, pe

(3.109)
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masura ce punctul considerat are coordonata p mai mare, asa cum a fost
deja presupus in momentul determinarii solutiei pentru unda de curent.

Ca ultimd observatie - si impedanta pentru undele reflectate se poate
rescrie in functie de parametrii specificii pentru suprafata cvadrilaterala prin
extragerea lungimii standard de sub radical:

Iim 1 Rs + jw - Lg
Zeg =—- : - 3.111
K9 (y-p-1)-p |Gs+jw-Cs ( )

In ce priveste configuratia de undd stationard, dacd se considerd o reflexie
totala la marginea dinspre sarcind a suprafetei de transmisie astfel incat in nodul in
care se face injectia de semnal sa rezulte o conditie de gol (amplitudinea undei
reflectate va coincide cu cea a undei directe), se va putea face urmatoarea
demonstratie (se admite o valoare pur imaginarda pentru constanta de propagare,
data de constanta de faza B — acest lucru insemnand fie lucrul cu sisteme cu pierderi
neglijabile, fie lucrul cu sisteme cu pierderile compensate) [14]:

ug
Jj-B-p

ulp, @) = erbrierte) (3.112)

Aplicand in relatia anterioara formula lui Euler pentru exponentialele
complexe va rezulta o relatia mult simplificata pentru configuratia de unda
stationara [14]:

ulp, @)= 2-Up -sinc(B - p) (3.113)

Calculul complet se gaseste in anexa A4.

Si pentru cazul acestui disc se va obtine o configuratie salfazica a
semnalului, cu faza semnalului prezentand salturi de 180 de grade la
trecerile prin 0 ale functiei sinus cardinal. Lungimea de unda a semnalului
pe acest disc pseudo-sferic coincide cu lungimea de unda ce se obtine
pentru configuratiile cvadrilaterale ortogonale de parametri superficiali
echivalenti (cum era de asteptat, din moment ce constantele de propagare
vor avea aceeasi valoare).

Un avantaj al acestei configuratii fata de configuratiile cvadrilaterale
ortogonale, pentru aceeasi constanta de propagare, este o variatie mai
lenta a amplitudinii semnalului pe suprafata de transmisie in functie de
distanta pana la nodul generator. Acest fapt deriva din faptul ca primul 0 al
functiei cosinus (ce descrie configuratia de unda stationara pentru undele
electromagnetice plane) se obtine dupa un sfert din lungimea de unda, in
timp ce pentru functia sinus cardinal, primul 0 se obtine dupa o jumatate de
lungime de unda. In felul acesta, prima portiune in care amplitudinea
semnalului de clock distribuit in circuitul integrat este utilizabila pentru
sincronizarea fara defazaj este aproape de doua ori mai mare. Mai mult,
prin inversarea generatorului cu sarcina ce realizeaza reflexia totala, asa
cum s-a propus si pentru celelalte configuratii disc, se obtine o crestere a
amplitudinii semnalului distribuit pe masura ce creste distanta fata de
generator.
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3.3.5 Metode de ajustarea a parametrilor discurilor

In acest moment, este utild discutia amintitd anterior cu privire la modurile
in care se pot ajusta parametrii superficiali pentru discurile pseudo-ortogonale,
respectiv pentru cele pseudo-sferice.

Asa cum s-a spus cand a fost introdus conceptul de ajustarea a parametrilor
pentru transformarea modului de propagare a undei electromagnetice intre cele
douda suprafete conductoare, probleme deosebite ridicd ajustarea rezistentei
superficiale, respectiv a inductantei superficiale deoarece alterarea acestor
parametri este efectiva de directia de propagare a semnalului. In plus, cum a fost
mentionat cand a fost propusa metoda de distribuire salfazicd a semnalului de tact
pe circuitele integrate, din moment ce grosimea oxidului de grila folosit la
tranzistoarele MOS este cu cel putin un ordin de marime mai mica decat grosimea
nivelului izolator dintre substrat si nivelurile de metalizare, capacitatea dominanta in
sistem este cea a portilor tranzistoarelor actionate de catre semnalul de tact. Din
acest motiv, structura fizica a sistemului de distributie are doar un rol secundar
asupra capacitatii (si a conductantei) iar ajustarea acestor doi parametri se va face
prin modificarea artificiala a incarcarii cu sarcini actionate de catre semnalul de tact
(de exemplu, introducerea de tranzistoare de clock dummy in structura circuitului
integrat pentru a creste capacitatea specifica). Cu alte cuvinte, ajustarea se va face
prin introducerea efectiva in schema a unor capacitati sau conductante concentrate
- elemente de circuit care se vor regasi in raport 1:1 si in structura fizica de siliciu.

In ce priveste rezistenta, respectiv inductanta specificd, dintr-un punct de
vedere naiv, si alterarea acestor doi parametri, trebuie sd se faca prin inserierea
unor rezistente sau inductante pe calea de semnal. Din punct de vedere practic,
aceasta abordare este imposibila, tehnologiile de fabricatie fiind incapabile sa
produca aceste elemente de circuit la dimensiunile fizice necesare (suficient de mici
incdt sa poatd fi considerate punctuale, sau concentrate). Din acest motiv,
adaptarea in functie de distanta de la centrul sistemului de coordonate trebuie sa se
faca prin modificari in structura fizica sau a proprietatilor sistemului. Aceste
modificari ale sistemului se pot realiza prin masuri de proiectare, respectiv prin
masuri tehnologice.

Din cauza limitarilor tehnologice (respectarea regulilor de densitate pe
nivelurile de metalizare), suprafetele conductoare ce intra in componenta discului de
distributie de tact nu pot fi realizate ca suprafete pline (care ar avea o densitate de
100% din suprafata circuitului integrat). In practica, planele conductoare vor trebui
modelate echivalent printr-o retea de trasee incrucisate, asa cum a fost prezentat si
in [12], cu ochiurile retelei suficient de mici astfel incat efectele perturbatoare sa fie
neglijabile la frecventa de lucru.

Realizarea sub forma de retea de trasee a suprafetelor conductoare
folosite la distributia de semnal de tact permite introducerea unor masuri
de proiectare pentru ajustarea parametrilor echivalenti, si anume,
modificare latimii traseelor si a densitatii de rutare pentru nivelul de
metalizare ce formeaza suprafata conductoare. Inspectand relatia (3.1) (dar si
relatiile (3.15) si (3.14) deduse pentru inductantd) se constata ca rezistenta
specifica este direct proportionald cu lungimea elementara a celulei, respectiv invers
proportionald cu latimea celulei.

Considerand celula elementara conform figurii 3.27 (ca not3,
aceasta celula elementara este valida pentru oricare dintre tipurile de
excitare ale suprafetei, fie in coordonate carteziene, fie in coordonate
polare - asa cum s-a aratat in cadrul acestui capitol de extensii
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bidimensionale, toti parametrii de circuit pot fi redusi la parametrii pentru
modelul in coordonate carteziene, deci acelasi model fizic pentru structura
accepta toate modurile de excitare), latimea celulei este o latime
echivalenta a celulei, data practic de numarul de trasee care compun celula.

A

\ v
< o >

Fig. 3.27 Retea de trasee conductoare folosita in
constructia suprafetelor salfazice

Astfel:
o dx
R=2.%
g N-w (3.114)
1 dx
R_N~RS~W (3.115)

Considerand propagarea doar dupa una dintre cele doua axe ale
sistemului de coordonate atasat celulei elementare, rezistenta echivalenta
a acesteia se poate aproxima conform relatiei (3.115), ca fiind o grupare in
paralel N rezistente de trasee elementare de latime w si lungime dx. Se
constata ca valoarea depinde de numarul N de trasee orientate dupa
directia de propagare (deci de densitatea de rutare), respectiv de raportul
dintre lungimea dx a celulei si latimea w a traseelor elementare paralele cu
directia de propagare. Din punctul de vedere al modeldrii sistemului, nu se poate
exercita control asupra valorilor dx, respectiv dy, acestea fiind date de frecventa de
lucru si de dimensiunile fizice ale ariei pe care trebuie sa se faca distribuirea
semnalului de tact. Rezulta asadar ca ajustarea rezistentei celulei elementare
prin masuri de proiectare se poate face numai prin modificarea latimii w a
traseelor, respectiv prin modificarea densitatii lor.

Din pacate, in special pentru cazul pseudo-ortogonal unde rezistenta
specificd a suprafetei salfazice trebuie sa creasca pe masura departarii de origine,
conform definitiei (3.73), modificarea latimii traseelor se va lovi de bariera
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dimensiunilor minime impuse tehnologic, punct in care nu va mai fi posibila
scaderea latimii. O compensare partialda se poate face prin modificarea si a densitatii
de rutare, dar si in acest caz, de la un anumit prag, comportarea sistemului ca
suprafata de transmisie va fi perturbatd (discontinuitatile introduse de ochiurile
retelei din care este formatd suprafata conductoare incep sd nu mai poata fi
neglijate la frecventa de lucru). Figura 3.28 reprezinta o astfel de posibilitate [14].
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Fig. 3.28 Ajustarea parametrilor de model RLCG prin varierea
densitatii de trasee conductoare

Trebuie facuta observatia ca metoda descrisa de ajustare prin
modificarea densitatii de rutare si / sau a latimii traseelor are influenta si
asupra inductantei specifice a suprafetei (in fond, relatiile de definitie
pentru inductanta si rezistenta prezinta acelasi tip de variatie in functie de
dimensiunile fizice ale sistemului). Totusi, din cauza efectelor de cuplaj in
camp magnetic, respectiv de deformare usoara a liniilor de camp magnetic
din cauza ochiurilor suprafetei de transmisie, inductanta superficiala nu se
va modifica in aceeasi masura cu rezistenta specifica, fiind necesare
compensari aditionale.

In situatia in care nu se reuseste ajustarea completa pe baza
metodei anterioare, compensarea final3, cel putin a parametrului rezistenta
superficiald, se va putea face prin luarea unor masuri tehnologice - adica
de modificare a procesului de fabricatie a circuitelor integrate. Aceste
interventii aduse procesului tehnologic se pot aplica atat proceselor de
serie mica, experimentale, cat si proceselor avand volume de productie
foarte mari.

Astfel, pentru alterarea rezistentei superficiale, din categoria
metodelor care se preteaza proceselor experimentale, o ajustare posibila ar
fi prin alterarea chimica a rezistivitatii (de exemplu prin implantarea
selectiva de impuritati in nivelurile de metalizare folosite).
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Tot la aceasta categorie pentru sisteme de serie mica s-ar incadra si
depunerea cu o grosime neuniforma a conductoarelor, conform figurii 3.29,
zona din jurul originii necesitiand o inaltime mai mare fata de cea dinspre
sarcina.

Fig. 3.29 Ajustarea rezistentei specifice pentru circuite experimentale
prin modificarea inaltimii materialului conductor

Trebuie facuta insa si observatia ca relatia dintre grosimea conductorului si
rezistenta acestuia va fi neliniara din cauza efectului pelicular. Astfel, in zonele n
care este necesara o indltime mica pentru nivelul de metalizare, adéncimea de
patrundere va fi comparabild cu dimensiunea fizicd a traseului si rezistenta obtinuta
va fi relativ independenta de frecventa. In schimb, in zona originii sistemului de
coordonate, grosimea conductoarelor si adancimea de patrundere a curentului
pentru frecventa de lucru la care se foloseste distributia de tact nu vor mai fi
comparabile si rezistenta obtinutd se va plafona la o valoare stabilitad, nu de
indltimea nivelului de metalizare, ci de adancimea de patrundere. Mai mult, aceasta
valoare a rezistentei va depinde de frecventa semnalului distribuit.

O solutie care se preteaza usor a fi adaptata proceselor de fabricatie
in serie mare consta in corodarea partiala de cavitati (un termen potrivit
pentru limba engleza ar fi ,pits”) in nivelul de metalizare folosit la
realizarea distributiei de tact - figura 3.30. Corodarea se poate face printr-
un proces similar celui prin care se obtin trecerile intre diferitele niveluri de
metalizare. Pentru aceasta, proiectantul retelei de distributie va desena o
masca suplimentara ce va contine definitia si distributia cavitatilor in
functie de rezistenta superficiala ce trebuie creata. Din acest desen, in
procesul tehnologic se va obtine o masca litografica folosita pentru izolarea
portiunilor ce nu vor fi afectate de corodare. Pasii suplimentari ce se
introduc in proces sunt similari restului etapelor de prelucrare [2], [48], [49]
- depunerea unui strat de fotorezist, expunerea acestuia prin intermediul
mastii litografice, fixarea si developarea fotorezistului urmata de baia de
corodare a nivelului de metalizare. In final, dupa inlaturarea mastii de
fotorezist, procesul de fabricatie poate continua dupa structura originala.
Avantajul acestei metode consta in faptul ca procesul de corodare este
uniform (in sensul ca nu necesita o aplicare locald) pe intreaga suprafata a
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wafer-ului de siliciu, permitand procesarea simultana a unui lot mare de
circuite integrate.

A Masca
e litografica
o . ,--V !!E!QI\ orezist
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Fig. 3.30 Ajustarea rezistentei specifice in productia de serie
prin modificarea procesului de metalizare

Ajustarea finala a valorii inductantei superficiale este operatia cea mai
dificila, dar si aici se pot pune in evidenta cateva variante de proiectare (in plus fata
de cele descrise anterior), respectiv de tehnologie.

Ca varianta de proiectare, pornind de la relatia de definitie (3.14) a
inductantei per patrat, un control suplimentar al valorii se obtine prin
modificari dupa axa Oz a sistemului. Astfel, daca se creste grosimea
stratului dielectric ce separa suprafetele conductoare, aria inductantelor
elementare va creste in mod corespunzator - si implicit si valoarea
inductantei. Acest lucru se obtine fara alterarea dimensiunilor elementare
dx si dy, deci fara modificari in planul in care are loc propagarea undei
electromagnetice. Figura 3.31 prezinta o metoda de ajustare a grosimii
dielectricului pretabila pentru seriile mici de fabricatie a circuitelor
integrate. Modificarea grosimii stratului dielectric, fara interventii in
procesul tehnologic, este posibila doar prin folosirea mai multor niveluri de
metalizare pentru realizarea retelei de distributie, asa cum se vede in figura
3.32 [14].

Ca exemplu, presupunand planul de referinta realizat pe al patrulea nivel de
metalizare (primele trei niveluri rdmanand disponibile pentru conexiunile necesare
realizarii functiei sistemului), pentru o structurd pseudo-ortogonalda la care
inductanta trebuie sa creascad odata cu cresterea razei p, al doilea plan conductor, in
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jurul originii sistemului de coordonate va fi realizat pe al cincilea nivel de metalizare.
La o oarecare distantad de origine (dictata de dimensiunile fizice ale sistemului si de
frecventa de lucru), se va face o trecere de pe nivelul cinci pe nivelul sase pentru
suprafata superioara a discului de distributie. La o distanta (cel mai probabil dublul

primei tranzitii) se va mai face o trecere de la nivelul sase la nivelul sapte de
metalizare.

s

Fig. 3.31 Ajustarea inductantei specifice pentru circuite experimentale
prin ajustarea grosimii stratului dielectric

Eamnawi)

Fig. 3.32 Ajustarea inductantei specifice pentru circuite de serie
prin folosirea mai multor niveluri de metalizare

Se constata ca metoda e aplicabila doar in tehnologiile cu un numar mare de
metalizari, cel putin opt, metalizari de la care se cer proprietati similare (se include
aici rezistivitate, dimensiuni minime, densitdti de rutare). Mai mult, nivelurile
suplimentare introduse in realizarea distributiei de tact nu mai pot fi folosite pentru
alte semnale (eventual, zona originii sistemului de coordonate ar putea admite alte
structuri functionale pe aceste niveluri).
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Si pentru cazul ajustarii inductantei este posibila o metoda care se
preteaza fabricatiei in masa a circuitelor integrate, asemanatoare cu cea
pentru ajustarea rezistentei. De data aceasta, corodarea partiala nu se mai
face in nivelul de metalizare ci in substratul dielectric ce separa cele doua
suprafete conductoare. Astfel, pentru cazul pseudo-ortogonal, in jurul
originii va fi necesara subtierea oxidului de siliciu pentru a obtine o
suprafata echivalenta mai mica pentru buclele elementare.

Prin introducerea unei masti suplimentare in cadrul procesului de
fabricatie va fi posibila generarea unor ,canale” in nivelul dielectric.
Densitatea acestor canale (ca numar, respectiv ca lungime sau latime a lor)
va fi descrescatoare pe masura ce pozitia lor este mai departata de originea
sistemului de coordonate. Dupa aceasta corodare partiala pentru crearea
canalelor vor urma procesele normale de depunere a nivelurilor de
metalizare. Nivelul conductor va umple complet aceste canale, insemnand o
grosime echivalenta a dielectricului mai mica in jurul originii discului de
distributie a semnalului tact. Ca un efect secundar al modificarii grosimii
nivelului de metalizare, odata cu scaderea inductantei specifice, se va
obtine si scaderea rezistentei specifice pentru suprafetei conductoare -
exact cerinta impusa pentru transformarea discului simplu in disc pseudo-
ortogonal. Rezulta ca o metoda simpla de modificare a procesului
tehnologic permite ajustarea concomitenta atat a rezistentei cat si a
inductantei. Mai mult, prin subtierea dielectricului ce separa cele doua
suprafete conductoare se va obtine si o crestere a capacitatii specifice, din
nou, in concordanta cu cerintele impuse pentru transformarea discului
simplu in disc pseudo-ortogonal (asa cum a fost mentionat anterior insa,
capacitatea specificd doar a structurii celor doua plane are doar un rol secundar in
determinarea parametrilor pentru discul de distributie, efectul predominant fiind
generat de capacitatea de poarta a tranzistoarelor actionate de catre semnalul de
tact).

3.3.6 Discuri salfazice practice

Avand solutiile teoretice anterioare pentru discurile salfazice, se pot construi
cateva configuratii practice realizabile in circuitele integrate pentru distribuirea unui
semnal de clock [55]. Din nou, pentru simplificarea reprezentarilor solutiilor
practice, asa cum a fost facut si pentru configuratiile ortogonale, figurile vor fi
desenate prin proiectie ortogonald, cu vedere de sus.

Cum pentru cazul practic suprafata pe care se face distributia semnalului
este marginita la cel mult suprafata circuitului integrat pe care se face distributia
semnalului de tact (de cele mai multe ori fiind limitata la dimensiuni chiar mai mici,
impuse de diferitele domenii de clock existente in aplicatie) rezulta ca propagarea
undei electromagnetice se face dupd un mod cvasi-TEM (la fel ca pentru cazul
suprafetelor ortogonale, liniile de cdmp magnetic sau electric nu vor mai fi complet
continute in mediul dielectric ce separa cele doud plane paralele).

Pentru oricare dintre cele trei variante de disc salfazic (disc simplu, disc
pseudo-ortogonal, respectiv disc pseudo-sferic), asa cum se observa in figura 3.33,
schema de excitare a sistemului este identica, fiind vorba de un generator punctual
situat in originea sistemului de coordonate, respectiv de o sarcind distribuita care sa
creeze o reflexie totald cu conditie de gol in nodul generatorului.
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Fig. 3.33 Disc salfazic cu generator punctual si sarcina extinsa

Pentru cazul in care se doreste utilizarea discului pentru distribuirea
in sens clasic a unui semnal - cu sarcina adaptata la impedanta
caracteristica a discului de transmisie, doar discurile pseudo-ortogonale,
respectiv pseudo-sferice sunt utilizabile, pentru discurile simple, ne-
existenta unei viteze de faza bine precizate ducand la deformarea
semnalului distribuit. Asa cum a fost amintit anterior dupa determinarea
solutiilor pentru unda de tensiune si de curent pentru discul simplu,
solutiile ecuatiilor pentru undele de tensiune si de curent sunt agnostice cu
privire la care dintre termeni reprezinta unda directda, respectiv unda
reflectata. Nimic nu restrictioneaza utilizarea inversata a sistemului -
avand un generator distribuit echipotential situat pe circumferinta discului,
respectiv o sarcina care sa creeze o reflexie totald, plasata in originea
sistemului de coordonate.Pentru oricare dintre cele doua situatii -
generator punctual si sarcina distribuita, respectiv generator distribuit si
sarcina punctuald, o aproximare suficient de buna pentru elementul
distribuit se obtine si aici folosind principiul lui Huygens, descompunand
periferia discului de transmisie in n elemente punctuale care vor actiona ca
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puncte generatoare secundare (fie generatoare pentru unda directa in cazul
utilizarii inversate, fie generatoare pentru unda reflectata) [55]. Figura 3.33
ilustreaza o astfel de configuratie in care se lucreaza cu un generator punctual.

Pentru ca unda electromagnetica se propaga dupa o directie radiala,
nu va exista o circulatie de curent dupa directii tangentiale (dupa linii de
raza constantad). Acest lucru este important pentru ca permite introducerea
unor fante radiale in discurile de transmisie fira afectarea modului de
propagare a semnalului. In acest fel este posibila fie extragerea semnalului
distribuit de pe planele conductoare si folosirea lui la elementele de circuit
actionate de catre semnalului de clock, fie conectarea intrarilor sau iesirilor
blocurilor functionale, respectiv a liniilor de distribuire a tensiunilor de
alimentare.

I. Discuri salfazice inversate

Asa cum a fost amintit anterior, pentru ca solutiile pentru ecuatiile
diferentiale ale undelor ce se stabilesc in discurile de transmisie nu contin
informatie intrinseca asupra ,nodului” generator, respectiv asupra
~nodului” de sarcina, structura safalzica se poate folosi in regim inversat,
cu generatorul situat la periferia discului, rezultand din aceasta metoda o
serie de avantaje fata de excitarea clasica [55].

Din cauza variatiei parametrilor de proces pentru tehnologiile de productie
pentru circuitele integrate, conditia de reflexie totalda nu poate sa fie asigurata cu o
sarcina fixa in toate conditiile de lucru, fiind necesara adaptarea acesteia in functie
de tensiunea de alimentare, temperatura, respectiv in functie de conditiile fizice de
proces. Cum, la excitarea clasica, sarcina distribuita folosita pentru crearea conditiei
de reflexie totala este descompusa intr-un numar destul de mare de sarcini
elementare, fiecare dintre aceste sarcini elementare necesita adaptarea la conditiile
de lucru ale suprafetei salfazice. Orice decalaj intre doua sarcini elementare (si
tinand cont de separarea fizica destul de mare intre doua sarcini situate in puncte
extreme, in mod cert vor exista decalaje importante intre acestea) va genera o
abatere semnificativd fatd de conditiile salfazice ideale, decurgédnd de aici si
diferente de faza importante intre punctele discului de distributie a semnalului de
tact.

Mutarea sarcinii de la periferia discului in centrul lui o transforma
dintr-o sarcina distribuita intr-una punctuald, rezultdnd de aici si
simplificarea majora in schema de ajustare a sarcinii. Se ridica insa
problema crearii unui generator distribuit, dar acest lucru, asa cum a fost
detaliat pentru distributiile ortogonale, este destul de usor de realizat, fie
dupa o distributie in sens clasic, de genul distributie arborescenta, fie dupa
o distributie salfazica realizata pe o linie de transmisie suplimentara.

Un alt avantaj ce se obtine in cazul distributiilor inversate disc
simplu, respectiv disc pseudo-sferic, este cresterea amplitudinii semnalului
salfazic odata cu apropierea de originea sistemului de coordonate. Cum a
fost prezentat la introducerea metodei de distribuire salfazica a semnalului de tact,
efectul reducerii amplitudinii pe linie se transforma, din cauza amplificarii finite a
bufferelor locale de clock, in diferentd de faza intre diferite puncte de pe linie.
Efectul este cu atat mai pregnant cu cat se lucreaza cu semnale de nivel mai mic.
Rezulta deci ca avantajul cresterii amplitudinii este unul important, pentru ca o
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amplitudine marita va minimiza efectul amplificarii finite asupra erorii de faza.
Figura 3.34 ilustreaza aceasta configuratie.

I Zy

\V4

I Zu

Fig. 3.34 Disc salfazic inversat cu generator extins
(salfazic) si sarcina punctuala

Se remarca gruparea amplificatoarelor folosite pentru culegerea semnalului
de pe linia de transmisie salfazica in jurul generatorului pentru a putea profita de
tronsoanele de linie in care amplitudinea semnalului este maxima. In figura, se
observa notatia diferita pentru impedantele de sarcind pentru linia de transmisie
salfazica, respectiv pentru discul salfazic. Acest lucru derivda din impedantele
caracteristice diferite pentru linia de transmisie, respectiv pentru discul de
transmisie.

Referinta [55] a simulat un astfel de disc pseudo-ortogonal inversat in care
excitarea facutd de pe linia salfazica este culeasa de catre 30 de buffere, fiecare
avand 30Q impedanta de iesire (impedanta totald a generatorului rezultd egala cu
1Q). Impedanta caracteristica a discului simulat a fost de aproximativ 125mQ. Raza
discului simulat a fost de 15mm, rezultand la frecventele de lucru selectate
1.23GHz, 2.46GHz si 3.28GHz lungimi relative de 3/16, 3/8 si respectiv de 1/2 din
lungimea de undd a semnalului distribuit. Asa cum se poate constata din figura
3.35, anvelopa undei stationare urmareste caracteristica asteptata pentru un disc
pseudo-ortogonal.
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Fig. 3.35 Anvelopa de amplitudine pentru disc

salfazic inversat, pseudo-ortogonal

Generatorul fiind plasat la extremitatea discului
amplitudine pentru frecventa de 2.46GHz se obtine la periferia structurii. Repetand
si aici reprezentarea in sectiune asa cum a fost facuta pentru cazul ortogonal, se
poate observa din nou configuratia de unda stationara ce se stabileste pe diametrul
discului, Tn functie de frecventele de operare selectate pentru simulare. Se constata
din nou in figura 3.36 ca nu se pot masura in mod direct punctele de minim ale
configuratie de unda stationara pentru ca se nu pot plasa puncte de test perfect pe

coordonatele necesare.
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Fig. 3.36 Anvelope de amplitudine pentru diametrul discului salfazic inversa, in

functie de frecventa de operare
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II. Discuri evantai salfazice inversate

Continuand ideea de distribuire salfazica si pe discul de transmisie
asa cum a fost facuta pentru linia salfazica cu care s-a format generatorul
distribuit, suprafata de transmisie se poate prelungi cu o linie ce porneste
din originea sistemului de coordonate. Impedanta acestei linii suplimentare
trebuie sa coincida cu impedanta caracteristica vazuta in originea (sau in
vecinétgtea originii pentru a evita nedeterminarea) discului salfazic.

In felul acesta, lungimea electrica a retelei de distributie de tact se
poate face egala cu o valoare precisa doar prin constructia geometrica a ei
(lungimea este dependenta de tipul de disc considerat, astfel, pentru un
disc pseudo-ortogonal trebuie ca lungimea electrica sa fie un multiplu de un
sfert din lungimea de unda, in timp ce pentru un disc pseudo-sferic,
datorita configuratiei de unda stationara de tip sinus cardinal, aceasta
lungime trebuie sa fie jumatate din lungimea de undd). Se remarca din
figura 3.37 similaritatea structurii cu forma unui evantai, de unde si
denumirea distributiei.

Fig. 3.37 Disc salfazic inversat, sub forma de evantai, cu sarcina
tronson de linie de transmisie
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Ca observatie, pentru cazul pseudo-sferic, trecerea de la discul de
transmisie la o linie de transmisie este posibila doar in vecinatatea originii
sistemului de coordonate intru-cidt doar in acest punct impedanta
caracteristica pentru unda directa are aceeasi valoare cu cea pentru unda
reflectata. Pentru cazul discului pseudo-ortogonal nu se pune aceasta
problema, totusi, in alt punct este dificila trecerea de la circumferinta unui
cerc (echivalent cu un generator distribuit) la punctul de inceput al liniei de
transmisie.

Avantajul unei asemenea configuratii de transmisie pentru
distribuirea salfazica a unui semnal este simplitatea realizarii sarcinii care
asigura reflexia totald sub forma de scurt circuit. Intr-adevar, avand
stabilitd o configuratie de unda stationara, daca in ,nodul” generator se
admite existenta unui ventru de tensiune, atunci, la o distanta de un sfert
de lungime de unda in cazul unui disc pseudo-ortogonal va exista neaparat
un nod de tensiune, amplitudinea undei in acel punct fiind nula.

Deoarece unui ventru de tensiune ii corespunde un nod de curent si,
invers, nodului de tensiune ii corespunde un ventru de curent, rezulta ca in
punctul generator se va crea o conditie de gol (tensiune maxima, curent
nul) iar in nodul in care are loc reflexia totala va rezulta o conditie de scurt
circuit (tensiune nula, curent maxim). Aceasta situatie este cea ideala din
punctul de vedere al schemei salfazice.

Din punct de vedere practic, realizarea unui scurt circuit la capatul
liniei electrice se poate face cu tranzistoare MOS (de dimensiuni relativ
mari) sau, in cazul in care impedanta obtinuta prin aceasta metoda nu este
satisfacatoare, chiar cu wire bonding, in momentul incapsularii circuitului
integrat. Ajustarea configuratiei de unda stationara pentru obtinerea solutiei
optime se poate face prin existenta mai multor prize la care se poate face wire
bonding-ul, eventual, prin existenta mai multor tranzistoare plasate la intervale
regulate, urmand ca in momentul calibrarii s3 se stabileasca ce priza va fi folosita
sau ce tranzistor MOS trebuie sa fie comandat pentru realizarea conditiei de scurt
circuit la distanta adecvata de nodul generator.

III. Discuri salfazice de raza simulata

Configuratiile de discuri salfazice prezentate pana acum sunt, pentru cazul
general al circuitelor integrate complexe, limitate datoritéd formei necesare care nu
se preteaza unei integrari usoare intr-un sistem in care blocurile functionale sunt, de
obicei, cel mult rectangulare. Chiar si in aceste conditii este posibila realizarea unei
retele de distributie de tip disc salfazic pseudo-ortogonal (introdusa prima data in
[12], dar fara introducerea completd a constrangerilor necesare) prin folosirea unei
sarcini distribuite calculate in asa fel incat lungimile electrice sa corespunda intregii
raze a discului.

Pentru aceasta, se considera discul simulat ca fiind impartit in
sectoare de cerc individuale, fiecare sector fiind actionat in origine de catre
generatorul de semnal si terminat la celdlalt capat cu o sarcina aleasa de
asa maniera incat sa produca reflexie totala insotita de un defazaj ce
compenseaza diferentele de lungime. Figura 3.38 prezinta o astfel de
implementare - se observa dependenta impedantei de sarcina de
coordonata unghiulara a sectorului de cerc considerat.
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Deoarece pentru discul pseudo-sferic impedanta pentru unda directa,
respectiv pentru cea reflectatd nu este identica, intre cele doua existand un defazaj
dependent de pozitia pe discul de transmisie, metoda simularii razei discului nu este
realizabild pentru aceasta configuratie (cel putin nu este realizabild cu un beneficiu
net in ce priveste complexitatea de implementare fata de avantajul tehnic obtinut).

Comparativ cu celelalte metode, inclusiv cele pentru suprafetele ortogonale,
dezavantajul metodei consta in necesitatea determinarii si reglarii coordonate a unui
numar destul de mare de sarcini individuale, astfel incat sa fie mereu indeplinite
conditiile de lucru salfazic pseudo-ortogonale. Fata de suprafetele salfazice
ortogonale, metoda are avantajul utilizarii unui generator punctiform, usor realizabil
la nivel de circuit integrat (in fond, punctul respectiv ar putea sa fie chiar pinul de
intrare pentru reteaua de distributie de tact, excitarea suprafetei facandu-se in mod
direct, fara nici o amplificare sau prelucrare la nivel de circuit integrat).

Z(®4)

Z,(®3)

Z,(-93)

Fig. 3.38 Excitarea punctuald pentru o suprafata rectangulara - disc salfazic de raza
simulata
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3.4 Concluzii

Capitolul de fata a fundamentat din punct de vedere teoretic metodele de
extindere a retelelor de distributie de tact salfazice pentru structuri bidimensionale.
Trebuie mentionat ca aceasta fundamentare teoretica este completa, proiectantul de
circuite integrate avand la dispozitie toate informatiile teoretice necesare pentru
construirea unei retele practice folosind manualele de proiectare, respectiv modelele
de simulare disponibile pentru tehnologia de fabricatie aleasa.

Astfel, cu datele prezentate in subcapitolul 3.1, oricine va putea sa
determine parametrii specifici pentru structura aleasa a suprafetei salfazice pornind
de la datele din manualul de proiectare. Daca pentru topologiile ortogonale,
determinarea parametrilor este relativ usoara (multi dintre ei se pot extrage direct
din tabele, doar inductanta pune unele probleme), topologiile ce necesita tratarea in
coordonate polare necesita cateva calcule elementare.

Din varietatea de metode de excitare pentru suprafetele de transmisie
utilizate pentru distribuirea salfazica a semnalului de clock, au fost retinute in
lucrarea de fata pentru cercetare doua dintre configuratii, in principiu cele mai
simple posibile - in ambele metode se vorbeste despre un singur generator,
respectiv despre o singura sarcina care asigura conditia de reflexie totala.

Prima metodd, desi nu cea mai evidentd, prezentatd in subcapitolul 3.2,
produce modelul matematic cel mai simplu, asa cum se poate constata din 3.2.2. In
aceasta metoda este necesarda excitarea suprafetei de transmisie pe o latura
intreagad, astfel incat unda ce se va propaga va fi, intr-o aproximatie suficienta, o
unda plana. Din punct de vedere practic, acest lucru inseamna ca toate metodele
aplicabile pentru liniile de transmisie se vor putea extinde si pentru aceasta
configuratie. Mai mult, fiind vorba despre generalizare bidimensionald, vor fi
posibile si configuratii noi. Singura problema ce trebuie rezolvata este excitarea
echipotentiala pe o latura intreaga a suprafetei de transmisie — pentru acest lucru se
foloseste o aproximare de tip Huygens - frontul de unda necesar fiind produs prin
suprapunerea unor fronturi de unda produse de mai multe generatoare elementare.

Au fost introduse circuite practice originale pentru suprafete salfazice
ortogonale in care excitatia distribuita este realizata cu ajutorul unei linii
de transmisie salfazice aditionale (3.2.3.I), configuratii salfazice pentru
suprafete ortogonale neregulate (acest lucru derivd tocmai din cresterea
numarului de dimensiuni pentru structurd, pentru cazul unei linii simple de
transmisie fiind imposibil) (3.2.3.1II), configuratii salfazice ortogonale in E, cu
avantajul ca nu trebuie luate masuri suplimentare pentru uniformizarea
structurii - modul de propagare fiind cvasi-TEM (3.2.3.1III), respectiv, pornind de
la cea din urma structura, o distributie ortogonala complet salfazica, in care
linia de transmisie aditionala necesara producerii generatorului distribuit
este confundata cu latura generatoare a structurii (se elimind astfel
amplificatoarele ce separa linia aditionala de suprafata de transmisie) (3.2.3.1IV).

A doua metoda, desi la prima vedere ar fi metoda cea mai simpla fiind vorba
de excitarea directd cu un singur generator, introduce probleme deosebite in
tratarea matematica. In principiu, excitarea suprafetei fiind punctuala, este de
asteptat sa se stabileasca un regim de unde cilindrice, distributia semnalului fiind
sub forma unui disc.

Astfel, pe parcursul subcapitolului 3.3.2 se ajunge la concluzia ca regimul de
unda ce se stabileste in structurd este unul complex, farda forma explicitd pentru
solutiile ecuatiilor diferentiale (este vorba de functii Bessel de spetele intai si doi, de
ordin 0). Totusi, prin artificiile prezentate in 3.3.5, parametrii specifici pentru discul
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de transmisie se pot altera astfel incat, desi modul de propagare pentru unda
electromagnetica ramane sub forma de unda cilindrica, comportarea sistemului sa
mimeze comportarea unui sistem ortogonal, respectiv a unui sistem sferic.

Aceste doua artificii originale, tratate in subcapitolele 3.3.3,
respectiv 3.3.4, permit modelarea simpld a sistemului de distributie a semnalului
de tact, cu pretul unei usoare cresteri a complexitatii sistemului final. Pretul platit
pentru aceste artificii este justificat in intregime de avantajele pe care cele doua
structuri obtinute le prezinta.

Astfel, structura pseudo-ortogonala, prin natura ei, extinde metoda
de distributie a semnalelor din configuratii ortogonale pentru cazul
propagarii sub forma de unda cilindrica. Este important de subliniat -
metoda este aplicabila nu numai pentru distributia salfazica, ea permitand
transportul pe suprafata circuitelor integrate a semnalelor de forma
arbitrara. Ca exemplu tipic - avand un singur pin de intrare, respectiv un singur
pin de clock, un semnal analogic de frecventda foarte mare poate fi distribuit
concomitent cu semnalul de tact pe intreaga suprafatd a unui convertor analog
numeric paralel. Distribuirea celor doua semnale fiind facuta concomitent pe
structuri similare, intregul convertor analog numeric va preleva acelasi esantion din
semnalul analogic de intrare. Se remarca faptul ca metoda nu are nevoie de nici un
amplificator suplimentar inserat pe reteaua de distributie de tact sau pe cea de
distributie a semnalului analogic.

Pentru metoda pseudo-sferica, avantajul principal apare in momentul
introducerii urmatorului element de noutate - si anume folosirea inversata a
sistemului, in sensul ca pozitiile generatorului, respectiv ale sarcinii sunt
permutate. Acest lucru este posibil deoarece solutiile pentru cele doua unde de
tensiune - directd, respectiv reflectata - nu poarta in ele informatie intrinseca cu
privire la modul in care au fost generate, fiind stabilite doar prin conventia de semn.
Prin inversarea lor, discul pseudo-sferic este capabil sa genereze o
configuratie de unda stationara in care, desi la nodul generator este un
ventru de tensiune, echivalent unei conditii de gol, amplitudinea semnalului
distribuit creste pe masura ce punctul considerat este mai departat de
generator. Acest principiu este valabil si pentru discul simplu, Tnsa asa cum a fost
amintit, efortul introdus de solutiile de tip Bessel pentru ecuatiile diferentiale nu
justifica implementarea practica.

Configuratiile originale introduse pentru discurile salfazice sunt, in principiu,
valabile pentru oricare dintre cele trei tipuri cercetate, cu exceptia ultimei
configuratii. Astfel, utilizarea unui disc salfazic inversat, simplifica muit
proiectarea sarcinii ce trebuie si asigure conditia de reflexie totala cu
conditie de gol in nodul generatorului. In plus, pentru cazul pseudo-sferic, are si
avantajul cresterii amplitudinii semnalului, cu efect in minimizarea erorilor de faza
pe intreaga suprafata (3.3.6.I). Mai mult, prin trecerea de la discul de
transmisie inversat la o simpla linie de transmisie conectata la originea
discului, se obtine discul de tip evantai - in care ajustarea configuratiei de
unda stationara se poate realiza pur geometric, in functie de locul in care se
creeaza o conditie de scurt circuit pe linia suplimentara (3.3.6.II).

In final, pentru cazul pseudo-ortogonal, este posibila simularea razei
discului de transmisie (3.3.6.III), cu avantajul major al adaptdrii metodei de
distributie pentru cazul suprafetelor ortogonale, intalnite, de obicei, pe circuitele
integrate.
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Capitolul 4

Concluzii, contributii si directii noi de cercetare

Reteaua de distributie de tact este o componenta esentialda pentru toate
circuitele integrate digitale sincrone, proiectarea ei putand decide in final
functionarea sau nu a intregului sistem. Rolul ei este de a furniza pe intreaga
suprafata de siliciu dedicata prelucrarilor numerice un semnal de referinta de timp
ce va controla fluxul de procesare de date din sistem. Blocurile logice actionate de
catre semnalul de tact pot sa aiba abateri limita bine controlate relative unul fata de
celdlalt pentru momentele in care vor face prelevarea, respectiv furnizarea
esantioanelor procesate. Aceste abateri impun valorile maxime acceptate pentru
erorile de aliniere ale fronturilor active ale semnalului de clock transportat de catre
reteaua de distributie. In final, incadrarea in limitele de nealiniere (,skew”) va
determina comportamentul intregului circuit integrat la frecventa de functionare
impusa prin cerintele de proiectare.

Distribuirea in bune conditii, respectand totodata limitele de nealiniere
cerute de catre functia logica, impreuna cu minimizarea puterii consumate, pe
suprafete extinse (specifice circuitelor integrate moderne) a unui semnal de
frecventa foarte mare in conditiile unei incarcari capacitive apreciabile constituie una
dintre marile provocari pentru proiectantul de circuite integrate moderne. Problema
este cu atat mai acutd cu cat tendinta actuala este aceea de a folosi limbajele de
descriere hardware de nivel inalt nu numai pentru circuitele logice programabile de
tip FPGA sau CPLD, ci si pentru sistemele proiectate la cerere. Desigur, in cazul
utilizarii circuitelor logice programabile de tip FGPA sau CPLD, in care reteaua de
distributie a semnalului de tact este deja implementatd, sarcina de proiectare a ei
nu mai cade in atributiile utilizatorului circuitului integrat (de unde si falsa impresie
ca sinteza reusita a descrierii abstracte a sistemului incheie faza de design). Acest
lucru nu inseamnad ca ea nu a fost proiectata. Mai mult, fiind fixata in siliciu in
momentul fabricarii dispozitivului logic, va impune limitari de frecventa in schemele
ce vor putea fi abordate de catre utilizatorului final.

Solutionarea acestei probleme impune anumite decizii ce trebuie luate inca
din primele stadii ale proiectului, cum ar fi tehnologia in care se va implementa
sistemul, arhitectura pentru reteaua de distributie a semnalului de tact si, ca un
efect strans legat de acest lucru, familia de circuite logica ce se va utiliza.

Un alt aspect important de retinut este ca prin scalarea dimensiunilor
litografice minime pentru tehnologiile de fabricatie CMOS, desi pare contraintuitiv,
conditiile de functionare si constrangerile de putere la care este supusa distributia
de clock devin tot mai severe. Acest lucru se intampla deoarece, in general, trecerea
la un nou nivel tehnologic se justifica prin extinderea definitiei sistemului (deci cu
cresterea complexitatii) sau, eventual chiar concomitent, cu cresterea frecventei de
operare.
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Asa cum a fost aratat in primul capitol in paragraful 1.1, efectul
acesta este caracterizat prin functia obiectiv definita ca produsul dintre
dimensiunea sistemului S(n) conforma cu referinta [1] si frecventa maxima de
operare F. Demonstratia facuta arata ca pentru o functie de circuit data,
produsul S(n)-F se mentine cel putin constant pe masura evolutiei
tehnologice spre dimensiuni de componente din ce in ce mai mici. Un alt
parametru introdus in teza actuala, in fapt o alta forma de exprimare a
aceluiasi efect ca cel definit de functia obiectiv S(n)-F, ce se poate folosi tot
pentru caracterizarea retelei de distributie a semnalului de clock este
efortul per tranzistorul unitate. Aceste doua definitii nou introduse permit
selectarea acelei topologii in care valoarea absoluta a parametrului este
mai mica, ceea ce echivaleaza cu o putere consumata mai mica fara
degradarea frecventei maxime de functionare.

Stabilirea arhitecturii retelei de distributie de tact, asa cum a fost precizat,
determina practic familia logica ce urmeaza sa fie folosita. Astfel, pentru topologii pe
principii clasice uzuale in care un amplificator mare (insa nelocalizat la o anumita
coordonata specifica pe suprafata de siliciu), portile sincrone folosite trebuie sa fie
capabile sa opereze cu nealinierea reziduala ce se poate atinge considerand toate
aspectele de circuit aflate sub controlul proiectantului. Apare aici problema erorii
de aliniere introdusa de neimperecherea tranzistoarelor folosite Ila
constructia retelei de distributie - asa cum a fost demonstrat in paragraful
1.3.3, respectiv in [3], oricat de bune ar fi masurile intreprinse pentru
minimizarea nealineirii semnalului de tact, tot timpul va ramane o eroare
data de neimperecherea elementelor active. Acest efect poate sa fie atat de
mare - in functie de circuit, putand merge chiar pana la 9% din perioada
semnalului de tact - incat neconsiderarea lui poate duce la epuizarea
intregului buget de skew doar pentru acest aspect, neramanand nici o
rezerva pentru alte surse de nealiniere.

Pentru topologiile functionand pe principii alternative, cu atat mai mult este
critica selectarea familiei logice ce trebuie utilizate. Astfel, dacd se doreste
reducerea puterii consumate prin reducerea saltului de tensiune pentru semnalul de
tact este evident ca poarta actionata de catre acesta trebuie sa accepte o
amplitudine redusa pe intrarea de clock. Ca observatie, pentru sistemele lucrand pe
acest principiu, impactul neimperecherii tranzistoarelor este mai mare prin ponderea
mai mare pe care o are tensiunea de prag a componentelor active relativ la excursia
de tensiune din portile tranzistoarelor.

Dintre solutiile pe principii alternative se remarcd in mod deosebit cele
rezonante, in care energia injectatd in reteaua de distributie de tact este in cea mai
mare parte recirculata intre elementele reactive din circuit. In general, acordul
acestor topologii se face cu ajutorul unor inductoare construite pe pastila de siliciu si
a capacitatii parazite actionate cu semnal de tact. In acest fel, sarcina retelei este
parte intrinseca a principiului de functionare, participand fin activ la procesul
rezonant. Puterea consumatad de aceste configuratii este data doar de necesitatea
compensarii pierderilor si reprezinta doar o fractiune din puterea utilizata in
sistemele pe principii clasice.

A fost aratat insa in paragraful 1.4.1 ca reducerea aceasta de putere
de la retele amintite nu se ridica la nivelul asteptarilor - in cazul reducerii
amplitudinii semnalului de tact, este esentiala metoda de generare a
tensiunii de varf reduse. Chiar daca relatia pentru puterea dinamica
necesara actiondrii capacititii de sarcind P = C:-fgVy/° sugereazia o
dependenta patratica de amplitudinea V,, a semnalului, utilizarea de
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elemente liniare pentru reducerea tensiunii (regulatoare liniare, diode de
deplasare de nivel, elemente pasive) modifica legea de variatie, facand-o
liniara in functie de amplitudine.

Pentru retelele rezonante se poate constata ca semnalul este distribuit doar
pe o retea de linii interconectate, marea suprafatda a circuitului integrat fiind
neacoperitda. Pentru a putea comanda intrarile de clock ale tuturor portilor logice
este necesara folosirea unei retele locale functiondnd pe principii clasice. Tinand
cont de ponderea importantd pe care o are capacitatea efectivda a portilor de
tranzistoare din capacitatea totala a retelei, puterea necesara actionarii ei este
comparabila cu cea folosita in retelele conventionale.

Distributia de tact salfazicd pare la prima vedere asemanatoare cu cele
rezonante. Principiul de functionare este insa cu totul diferit, si tocmai din aceasta
diferenta rezulta si avantajele majore ale ei. Propusa prima oara la nivel de cablaj
imprimat in [44], [45] si extinsa la nivel de capsulda de circuit integrat in [46]
(folosind o placa metalica externa dispozitivului semiconductor), a fost descrisa
pentru prima oara la nivel de placheta de siliciu in [12]. Lucrarea de fata
vine in completarea referintei mentionate anterior unde modelul teoretic nu
a putut fi dezvoltat pana la capat iar aplicatiile au fost restranse si
empirice.

Prin crearea unei configuratii de unda stationara, spre deosebire de retelele
rezonante, distributia salfazica acceptd un domeniu larg de frecventa de intrare. In
timp ce retelele rezonante sunt limitate de dimensiunile fizice ale plachetei de siliciu,
distributia salfazica depinde de o impedanta ce poate fi facuta controlabilda din
exterior, eventual chiar exterioard sistemului. Mai mult, deoarece liniile de
transmisie se pot generaliza pentru structuri bidimensionale, reteaua
salfazica permite acoperirea directa a intregii arii active a circuitului,
eliminand complet distributiile locale conventionale, cu impact deosebit in
puterea disipata. Deoarece configuratia de unda stationara prezinta regiuni
extinse in care faza semnalului este constantia, independenta de
coordonatele de pozitie din sistem, reteaua de distributie de clock salfazica
integrata pe siliciu ofera concomitent solutii pentru ambele probleme
majore, cea de aliniere a tranzitiilor active ale semnalului in toate punctele
circuitului, respectiv cea a puterii consumate.

Pentru functionarea corectd, o retea de distributie salfazica, asa cum s-a
aratat in paragraful 2.1 are nevoie de compensarea pierderilor in conductie specifice
circuitelor integrate. S-a demonstrat ca pentru alinierea corecta a semnalului
de tact trebuie ca liniile de transmisie utilizate la constructia retelei trebuie
sa fie cat mai apropiate de linii ideale, constanta de atenuare realizabila pe
nivelurile de metalizare disponibile in tehnologiile de fabricatie CMOS
moderne trebuind sa fie redusa cu cel putin un ordin de marime [14].

Paragraful 2.2 a tratat la nivel teoretic linia cdreia i se compenseaza
pierderile cu ajutorul unor circuite active generatoare de conductanta negativa. S-
au obtinut rezultate pentru constanta de propagare a semnalului pe linie,
impedanta caracteristica a acesteia, conditia de reflexie totala generala,
respectiv pentru linia salfazica si, in final, coeficientul de reflexie la sarcina,
considerand modularea impedantei.

Analiza teoretica a fost necesara pentru obtinerea unui algoritm de
compensare automata a pierderilor. Pentru functionarea optima pe placheta de
siliciu este necesara interventia cat mai redusa a utilizatorului final asupra retelei de
distributie a semnalului de tact. Cu cat nivelul de interactiune al utilizatorului cu
algoritmul de compensare a pierderilor este mai mare, cu atdt mai complexa,
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respectiv mai consumatoare de timp devine distributia salfazica. Pentru a preveni
aceasta situatie este imperativ necesar ca problema compensarii pierderilor sa fie
rezolvata strict pe placheta semiconductoare. Pentru aceasta, metoda propusa
trebuie sa fie robusta in fata erorilor de proces de fabricatie, respectiv in fata
devierilor aleatoare de la principiile salfazice. Astfel, circuitul trebuie sa faca
distinctie intre eroarea de compensare a pierderilor si cea de stabilire a sarcinii
pentru crearea conditiei de reflexie totala. Suplimentar, compensarea trebuie sa
opereze pornind de la o configuratie de circuit foarte asemanatoare cu cea de
utilizare finala, trebuie sa functioneze in mod continuu si s&@ masoare marimi fizice
pentru care circuitul de masura se preteaza usor la integrarea pe placheta de siliciu.

Analiza teoretica extinsa intreprinsa in paragraful 2.3 pentru linia cu
pierderi partial compensate a aratat ca masurarea diferentei de tensiune
existente intre minime consecutive ale configuratiei de unda stationara ar
putea servi pentru calibrarea automata a circuitelor de compensare a
pierderilor. S-a impus utilizarea unui tronson de linie salfazica de lungime
aleasa astfel incat sa contina cel putin doua minime ale configuratiei de
unda stationara, deci practic, aceleasi conditii de circuit (amplitudine, frecventa,
lungime de unda, sarcina pentru reflexie totald) ca cele la care este supusa intreaga
retea. Pentru a compensa lipsa punctelor de test amplasate exact in
nodurile de tensiune (situatie imposibila in realitate) s-a propus o metoda
originala prin care minimele configuratiei pot fi deplasate periodic astfel
incat sa fie esantionate de cel putin un circuit de masura - este vorba
despre modularea sarcinii ce creeaza reflexia totala in jurul valorii ei
curente. In felul acesta, indiferent de conditiile de proces rezultate in urma
fabricarii circuitului integrat, sau a conditiilor efective de operare
(temperatura, tensiune de alimentare), este posibila eliminarea pierderilor
liniilor de transmisie pentru distributia salfazica, fara nici o interventie din
partea utilizatorului.

Pentru compensarea efectiva a pierderilor, in paragraful 2.4 si in [13] s-a
propus un circuit convertor de impedanta negativa, intai la nivel teoretic si apoi la
nivel de circuit. Analiza teoretica a demonstrat ca este posibila reglarea
conductantei negative prin modularea transconductantei unor tranzistoare
repetoare pe sursa conectate la iesirile unui circuit cu reactie pozitiva
construit cu doua inversoare conectate in cruce. Realizarea efectiva a
controlului castigului se face printr-o metoda originala care permite
modificarea curentului etajelor repetoare fara alterarea punctului static de
functionare pentru inversoare. Se foloseste un circuit replica a repetoarelor
si se actioneaza strict asupra acestuia. Prin modul de constructie a
schemei, efectul schimbarii curentului este copiat catre etajul de control
efectiv din blocul de compensare a pierderilor.

Tindnd cont de faptul ca, asa cum a fost amintit, distributia salfazica se
poate generaliza la nivel de suprafatd, este esentiald introducerea unei familii logice
capabile sa suporte la intrare un semnal de tact avand amplitudinea dependenta de
pozitia Tn sistem - utilizarea unor porti conventionale are anula avantajul
nealinierilor aproape nule prin conversia amplitudine - fazd. Practic, daca se
considera niveluri de comutare constante pentru circuitul logic, daca se reduce
amplitudinea semnalului de tact, punctul de intersectie a acestuia cu tensiunea de
prag se va deplasa in timp, provocand o intdrziere a momentului de esantionare.
Pentru a compensa acest lucru este propusda o poarta logicad bazatd pe un circuit
logic sincron de tip SDL, descris prima oara in [53]. Se construieste insa in
paragraful 2.5 si un model teoretic in premiera pentru aceasta poarta si se
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arata ca modelul este unul general, aplicabil pentru mai multe configuratii
de circuit bazate pe amplificatoarele de linie sincrone. Modelul arata care
este calea de urmat pentru a extinde domeniul de amplitudini acceptate pe
terminalul de intrare de clock astfel incat functionarea sistemului sa fie in
continuare sigura. Desi la prima vedere solutia pare contrara asteptarilor,
se arata ca prin coborarea nivelului de egalizare nu se degradeaza
performantele sistemului si se permite folosirea portii SDL in combinatie cu
o retea de distributie de tact salfazica.

Capitolul 3 a fundamentat in premiera din punct de vedere teoretic
extensiile bidimensionale pentru o distributie salfazica. Sunt oferite toate
detaliile necesare unui proiectant pentru construirea unei retele integrate
pe siliciu functionand pe principiul configuratiei de unda stationara cu
crearea unei conditii de gol in nodul generatorului.

Structurile studiate sunt impartite in doud mari categorii in functie de modul
de excitare a suprafetei si de propagare a undei electromagnetice. Astfel, folosind
un generator extins distribuit in mod uniform pe una dintre laturile suprafetei de
transmisie se va induce o configuratie de unda plana ce se va propaga dupa o
directie perpendiculara pe latura generatoare. Asa cum se arata in paragraful
3.2, modelul teoretic pentru aceasta structura bidimensionala este similar
cu cel al simplelor linii de transmisie, parametrii acestuia putand fi pusi in
relatie directa cu cei pentru cazul unidimensional. Concluzia aceasta este
importanta pentru ca permite extinderea tuturor aplicatiilor liniilor de
transmisie la suprafetele ortogonale, nu doar a configuratiei de unda
stationara salfazica. Problema ce trebuie rezolvata este crearea unui
generator extins, echipotential pe intreaga lungime a unei laturi a ariei
deservite. Paragrafele de la 3.2.3.I la 3.2.3.IV propun mai multe solutii
originale bazate pe principiul lui Huygens, frontul de unda plana necesar
fiind produs prin suprapunerea unor fronturi elementare date de
generatoare individuale, toate functionand in faza. Se prezinta excitarea
suprafetei pornind de la o alta linie salfazica aditionala, necesara garantarii
alinierii in faza a tuturor generatoarelor, se arata ca practicarea unor fante
paralele cu directia de propagare a undei electromagnetice permite
uniformizarea parametrilor structurii bidimensionale prin functionarea
complet cvasi-TEM, respectiv se arata ca este posibila si o abordare complet
salfazica, prin prelungirea fantelor practicate in nivelul conductor pana in
nodurile de sarcina pentru reflexie totala. Toate metodele descrise sunt
extensibile si pentru situatiile in care domeniul de tact deservit nu are o
forma regulata, acest lucru fiind posibil prin alegerea convenabila a
impedantelor de terminatie (construite tot pe baza principiului lui Huygens)
de pe laturile opuse generatorului.

A doua mare categorie, desi pare mai simpla, excitarea structurii fiind facuta
intr-un singur punct, produce un model teoretic mai complex, fiind vorba de
propagarea undei electromagnetice in configuratii polare. Astfel, este aratat ca
modelul introdus prima oara in [44] nu este atractiv din punct de vedere
practic, fiind vorba despre un mod de propagare cilindric. Solutiile
ecuatiilor pentru undele de tensiune si de curent implica functii Bessel, fara
forma explicita. Mai mult, suprafata poate sa fie utilizata strict intr-o
configuratie de unda stationara deoarece propagarea semnalului se face cu
deformarea severa a formei de unda temporale.

Se propun insa doua artificii de circuit care permit largirea
domeniului de aplicabilitate a structurilor bidimensionale. Este vorba
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despre alterarea parametrilor suprafetelor de transmisie astfel incat sa se
emuleze un comportament ortogonal, specific undelor plane (propus prima
data fara fundamentarea teoreticdi completa in [12]), respectiv un
comportament sferic. Structura pseudo-ortogonala, prin natura ei, permite
extinderea metodei de distributie din configuratiile cvadrilaterale si pentru
cazul propagarii in coordonate polare, indiferent daca este vorba despre
construirea unor configuratii de unda stationarda, sau de utilizarea
suprafetei in regim adaptat. Si aici, prin alegerea convenabila a impedantei
de sarcina, este posibila utilizarea cu suprafete de forme neregulate. Este
vorba practic de simularea unei raze constante pentru disc prin stabilirea
fazei semnalului reflectat in functie de pozitia in sistem. Trebuie spus ca, din
punctul de vedere al discurilor salfazice, o suprafatd rectangulara trebuie privita ca
fiind neregulata.

Un alt element de noutate, aplicabil tuturor tipurilor de distributii
sub forma de disc, este inversarea pozitiei generatorului (initial considerat
punctual) si a sarcinii extinse. Inversarea este posibila deoarece din
punctul de vedere al ecuatiilor pentru configuratia de unda stationara nu
conteaza care dintre cele doua solutii reprezinta unda directa si care unda
reflectata. Avantajul tehnicii este simplificarea constructiei sarcinii
necesare asigurarii conditiei de reflexie totala, aceasta devenind punctuala,
plasata in principiu in originea discului. Este de retinut faptul ca aceasta
sarcina punctuala poate sa fie construita de fapt si cu ajutorul unui tronson
de linie de transmisie conectat in originea discului, obtinandu-se asa
numitele distributii evantai. Inversarea generatorului si a sarcinii pentru
discurile pseudo-sferice permite Ilungirea regiunii exploatabile a
distributiei, configuratia de unda stationara ce se formeaza urmand functia
sinus cardinal, cu amplitudinea crescatoare in apropierea originii discului
salfazic. Paragrafele de la 3.3.6.1 la 3.3.3.6.1II prezinta aceste configuratii propuse.

Deoarece este un punct esential pentru buna functionare a discurilor
salfazice pseudo-ortogonale sau pseudo-sferice, paragraful 3.5 propune cateva
metode de ajustarea a parametrilor conform cerintelor impuse de metoda
aleasa, aplicabile direct in tehnologiile de fabricatie CMOS, cu sau fara
alterarea (minima) a etapelor de fabricatie.

Consider ca importante urmadtoarele contributii teoretice aduse
domeniului retelelor de distributie de clock:

- Introducerea functiei: produsul dintre dimensiunea sistemului S(n) si
frecventa maximd de operare F precum si a parametrului: efortul per tranzistorul
unitate, care permit selectarea acelei topologii in care puterea consumata este mai
mica fara degradarea frecventei maxime de functionare (paragraful 1.1).

- Studiul erorii de nealiniere introdusd de neimperecherea tranzistoarelor
folosite la constructia retelei de distributie obisnuite (paragraful 1.3.3).

- Demonstrarea ca reducerea de putere de la retele de distributie de clock
cu salt redus de tensiune nu se ridica la nivelul asteptarilor (paragraful 1.4.1).

- Distributia salfazica la nivel de placheta de siliciu, descrisd pentru prima
oara de autorul tezei in lucrarea de dizertatie, in anul 2006,[12]. Reteaua de
distributie de clock salfazicd integrata pe siliciu oferd concomitent solutii pentru
ambele probleme majore, cea de aliniere a tranzitiilor active ale semnalului in toate
punctele circuitului, respectiv cea a puterii consumate.

- Tratarea la nivel teoretic a liniei cdreia i se compenseaza pierderile cu
ajutorul unor circuite active generatoare de conductantd negativd si obtinerea
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relatiilor pentru constanta de propagare a semnalului pe linie, impedanta
caracteristicd a acesteia, conditia de reflexie totala generald pentru cazul general
respectiv pentru linia salfazica si, in final, coeficientul de reflexie la sarcind,
considerdnd modularea impedantei (paragraful 2.2).

- Gasirea unei solutii pentru calibrarea automata a circuitelor de compensare
a pierderilor. Aceasta are la baza masurarea diferentei de tensiune existente intre
minime consecutive ale configuratiei de unda stationara, deplasate periodic prin
modularea valorii curente a sarcinii ce creeaza reflexia totalad (paragraful 2.3).

- Alcatuirea unui model teoretic pentru un circuit convertor de impedanta
negativa compus din doud inversoare conectate incrucisat, avédnd cuplate in nodurile
de iesire etaje repetoare pe sursa. Conductanta negativa se regleaza prin modularea
transconductantelor repetoarelor de sursa (paragraful 2.4).

- Alcatuirea unui model teoretic general pentru o poarta SDL (aplicabil
pentru mai multe configuratii de circuit bazate pe amplificatoarele de linie sincrone),
care conduce la metoda de extindere a domeniului de amplitudini acceptate pe
terminalul de intrare de clock (paragraful 2.5).

- Fundamentarea din punct de vedere teoretic a extensiilor bidimensionale
pentru o distributie salfazica (cap. 3).

- Introducerea conceptului de generator extins, distribuit in mod uniform pe
una dintre laturile suprafetei de transmisie care va induce o configuratie de unda
pland ce se va propaga dupd o directie perpendiculard pe latura generatoare
(paragraful 3.2). Modelul introdus pentru aceasta structura bidimensionalad este
similar cu cel al liniilor de transmisie simple si permite extinderea tuturor aplicatiilor
liniilor de transmisie la suprafetele ortogonale.

- Alcatuirea modelelor si studiul teoretic al structurilor bidimensionale cu
excitare intr-un singur punct, la care se propun doua artificii de circuit ce permit
largirea domeniului de aplicabilitate: discuri salfazice cu structura pseudo-ortogonala
Si cu structura pseudo-sferica (paragraful 3.3), etc.

Dintre contributiile aplicative se pot cita aici:

- Propunerea unei scheme de control bazate pe un circuit replicd a unor
tranzistoare dintr-un convertor de impedanta negativa, cu avantajul cd modularea
transconductantei unor repetoare pe sursa se face fara modificarea punctului static
de functionare al circuitului compus din doud inversoare conectate Iincrucisat
(paragraful 2.4).

- Introducerea unei familii logice bazate pe o poartd SDL modificata,
capabila sa suporte la intrare un semnal de tact avdnd amplitudinea dependenta de
pozitia in sistem astfel incdt sa se permita folosirea in combinatie cu o retea de
distributie de tact salfazica (paragraful 2.5).

- Sunt oferite toate detaliile necesare unui proiectant pentru construirea unei
retele integrate pe siliciu functionand pe principiul configuratiei de unda stationara
cu crearea unei conditii de gol in nodul generatorului (capitolul 3).

- Propunerea unor configuratii salfazice cvadrilaterale ortogonale practice
(paragraful 3.2.3).

- Propunerea unor discuri salfazice practice (paragraful 3.3.6), dintre care,
cele cu inversarea pozitiilor generatorului si sarcinii aduc simplificari ale constructiei
sarcinii, care devine punctuald, plasata in centrul discului, si permit lungirea regiunii
exploatabile a distributiei.

- Propunerea unor metode de ajustare a parametrilor retelelor de distributie
pe discuri salfazice, conform cerintelor impuse de metoda aleasa, aplicabile direct in
tehnologiile de fabricatie CMOS (paragraful 3.3.5).

BUPT



161

Se poate constata ca lucrarea de fata a solutionat in mare parte problemele
specifice ce apar la integrarea unei retele de distributie salfazica direct pe placheta
de circuit integrat. Exista totusi cateva puncte in care este necesarda continuarea
cercetarii pentru ca solutiile propuse sa devina complete.

In primul radnd, o parte esentiald distributiei salfazice este construirea
sarcinii pentru asigurarea reflexiei totale. Lucrarea de fata a facut sugestii cu privire
la modul de obtinere a acesteia, de exemplu emularea ei cu ajutorul unor circuite de
impedanta negativa cuplate cu circuite de capacitate reglabild, insa cercetarea nu a
fost extinsa mai departe de aici. Trebuie acoperita metoda de calibrare a sarcinii
astfel incat sa se obtina reflexia totala (o posibilitate ar fi sa se foloseasca tensiunea
de minim a configuratie de unda stationara — pentru reflexie totala la sarcina, pentru
linia perfect compensatda, nodul de tensiune trebuie sa fie strict nul), respectiv
metoda de modulare (teoretica si practica) necesara aducerii punctelor de minim ale
tensiunii de linie in locurile unde sunt plasate circuitele de masura.

In plus, nu a fost abordat modul in care se face plasarea primului ventru de
tensiune in nodul generatorului (deci crearea conditiei de gol la intrarea in linie).

Desi lucrarea de fata a introdus o poarta logica utilizabila cu un semnal de
tact salfazic, este necesara aprofundarea modelului teoretic si completarea familiei
logice prin construirea retelei de intrare a portii astfel incat sa inglobeze si alte
functii logice, nu doar functia elementara f(x) = x.

Tinand cont ca suprafetele bidimensionale analizate in aceasta lucrare pot fi
utilizate si in alte conditii decat cele salfazice, studiul lor ar putea constitui o alta
tema importanta de cercetare. In acest caz, va trebui reanalizata problema
compensarii pierderilor, metoda propusa in cadrul tezei fiind optimizata pentru
folosirea unei configuratii de unda stationara.
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Anexa Al
Algoritm de compensarea automata a

pierderilor liniilor de transmisie

Determinarea conditiei de compensare pe baza constantei de propagare

y=JR+j w-L)(G+j w-C) (Al1.1)
y=yR- G-w?-L-C+j-w-(L-G+R-C) (A1.2)
a=R-G-w?-L-C (A1.3)
b=w-(L-G+R-C) (A1.4)

j-arct 9

arctg[gj
j_\a (A1.6)

b
arctg| — arctg| —
y =3a® + b? .| cos 5 814 sin (A1.7)
arctg[gj
cos =0 (A1.8)
2
b
arctg| 5= (2-k+1)-n (A1.9)
b=w-(L-G+R-C)=0 (A1.10)
Conditia de compensare a liniei
G, - -% (A1.11)
Constanta de propagare compensata in functie de constanta ideala
vO:\/(Rﬂ'-w-L)-[fwa-w-Cj (A1.12)
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2 2
yoz\/ RL —@?LC = \/J [RL'CHUZ.L.CJ (A1.13)
Yo=1J- Ciw?L.C=j B, (A1.14)

2

ﬁoz\/RL'C+w2.L.c (A1.15)

| R?

, w-L

Yo=Vr- /ué vr=j-ovL-C Q=—0r (A1.17)

Constanta de propagare partial compensata, in prezenta unei erori relative
de compensare mici €.

G:Go-(l—s):—¥-(1—£) (A1.18)
y=JyR+j w-L)(Gy (1-€)+j -w-C) (A1.19)
v=I|R+j w-L)Gy+j w-C|1-—5Co (A1.20)
Gy+j-w-C
R-C
Voo [1-—=C0 e (A1.21)
Go+j w-C —C—j-w-C '
& &
V=Yo 1_1 . L Yo 1_1_j.Q (A1.22)
_J.i
R
/ 1+j-Q € 1+j-Q
=y [1-e-—L X~y |1-5. 2L % Al.2
Y =Yo 1+ Q2 Yo( > 1+Q2J ( 3)
€ 1 . € Q
=y, |1-=. _j.=.
v Y"[ 2 1:02 72 1+Q2] (A1.24)
) . 1
1% :JAB — E Q . . 1_£.
0 0 Y =B > 1+Q2+J Bo( 2 14 (A1.25)
Impedanta caracteristica pentru linia compensata ideal
> _\/R+j-a)-L ~ R+j w-L
c= ; =
7z _ |L JwL+R _ Zo= & (A1.27)
" YCc j-w-L-R c '
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j-Q+1 1 1+j-Q _w-L
Zc=Zcr 5 =Zg X Q=
c cI j0-1 cI J 071 R (A1.28)
Q-Jj
Ze=Zcr-
0+ 1 (A1.29)
Impedanta caracteristica pentru linia partial compensata
R+j w-L
Z =
c \/GO.(1s)+j-w-c (AL.30)
Z - R+j w-L - —Zep lGo VI
G iw-C)l1-¢g.— 0 l-g.——————— .
(0+J )[ Go+Jij Go+_]'(0'C
1 1
ZC:ZCO'{ R-C :ZCO B
1+e. L 1+g.— L (A1.32)
R-C . R .
— +j-w-C 7f+_]'0)
1
ZC:ZCO' R 1
e (A1.33)
Z~ =
< (A1.34)
Z- =2
¢ =co (A1.35)
Zczzco{1+£~ £ (A1.36)
Zc = Zta'[ (A1.37)
1 ,
Ze~Zco- <. q1+7-=. (A1.38)
ZC ~ ZCU (1 + (A139)
. €
;£
ZC = ZCO [1 + —- - e (A140)
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Determinarea conditiei de reflexie totala pe baza coeficientul de reflexie la
sarcina pentru linia salfazica

Z-Z. z-1 4

= = Z=—

Z+Z z+1 Zc (A1.41)
_r+j-x-1
Cr+jeox+1 (A1.42)

C(r-1P +x? _ g
I = 1P ex? (A1.43)

Conditia de reflexie totala pentru linia compensata

(r=1F +x2 = (r+ 17 + x? (A1.44)
_ R+j-X R-Re+X-Xc-j-(R-Xc-Rc-X)
Re+j-Xc RZ + X2 (A1.45)
R-R-+X-Xc=0 (A1.46)
R __Xc
X =R (A1.47)
Impedanta de sarcina usor dezacordata pentru conditia de reflexie totala
R=R,-(1+03g) X =X, -(1+3y) (A1.48)
Z=R+j-X (A1.49)
Z=Ry-(1+08)+ ] X,-(1+0y) (A1.50)
- ] Op Rp+J-0x-Xp
z_(R0+J.x0)(1+ R T T X (A1.51)
z—zo.(1+5R'R0+ZJ'5X'X0] Zy=Ry+Jj-Xo (A1.52)
0
Impedanta de sarcina usor dezacordata si modulata
Zn=[1+p)-z (A1.53)
Og 'R -0y - X
Zm=(1+lJ)‘Zo(1+ R 0+ZJ X "J (A1.54)
0
zmzzo.[1+u+5R'R0+Zj'5X'X0] (A1.55)
0
Z,=(1+m) 2z, m:u+5R'R0+ZJ'5X'X" (A1.56)
0
m=mg+j-my (A1.57)
Efectul asupra conditiei de reflexie totala in prezenta modulatiei
Zy=(1+p)-(R+j-X) (A1.58)
Zy=[1+p)R+j-(1+u)-X (A1.59)
Ry =(1+u)-Z Xm =(1+p)- X (A1.60)
Ry =(1+u)-Z,-(1+3g) X = (14 )Xo -(1+3y) (A1.61)
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)’%z _% (A1.62)
R i
QPM (A1.64)
%z_%.(ua,?_ax) (A1.65)

Impedanta de sarcind vazuta la intrarea in linia salfazicd (conditie
echivalenta de gol)

(Zo +2c)- €9 +(2p-2c)- e

Za=Zc A1.66
9Tz 1z ) e —(2,-2.) T ( )
0 C 0 C
Z, -2,
1+u,e72y»d
Zy+ Z Z-Z¢g
Z, =2 - 0 C I, =<2 _%c¢co
¢ 1_%20-2c g2vd 0" 712 (A1.67)
Zy+2Z¢
1+ 1T .e’z‘Y‘d 1+ g
Z:ZO—:Z_d I, =7, e %
T R R a-70 (A1.68)
Z,-Z
Zy > I :uzl
T 9 Zy+ Z¢ (A1.69)
Iy~ e?vd (A1.70)

Impedanta de sarcina necesara pentru conditia salfazica (reflexie totala, cu
ventru de tensiune in nodul generatorului)
1+7,

%0 =Zeo T (A1.71)
1 2yo-d
2o = Zco ;:72“(1 (A1.72)
Z, 1+e*V0? 14 e?TFod
Zeo  1-e?¥0d  1_eZThed (A1.73)
ﬁ:1+COS(2-BO-d)+j~sin(2~Bo.d) A7)
Zco 1-cos(2-B,-d)-j-sin(2-B,-d) .
Zy _(1+j-sin2-By-d)f —(cos(2- By -d)f (A1.75)
Zeo  (1-cos(2-By-d)f +(sin(2- B, -d)f .
Zo _ ;. _sin2-By-d)
Zcoy © 1-cos(2-B,-d) (A1.76)
. sin(2 - B, - d)
Zh=17-Z .
0=J %coy —cos(2-B,-d) (A1.77)
Zy=J-Zco-M sin(2- By -d) (AL.78)

“1-cos(2- B, -d)
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1+e?vod
l_ez.yo.d =j-M (A179)
. Q-j _sin(2-B,-d)
Zn=j-Zrr- .
0o=1J <4a \/QZ 1 cos(2- B, -d) (A1.80)

Q-j 1+e’r?

\/ﬁ - o270 (A1.81)

Coeficientul de reflexie la sarcina salfazica in conditiile modularii sarcinii

Zy=Zg -

Zn-2
ro=fm~“4c
™ Zn+ Zc (A1.82)
Z-(1+m)-2Zc
r, =4 "rM-<4c
m ZA(1+m)+ZC (A1.83)
[ 1 . €
20em)-zeo (145 15 1)
fm= 1 p— (A1.84)
2emezeo (105 15 1%
_1.1+j-Q
X=2 102 (A1.85)
Z-(1+m)-Zg-(1+€-x)
I, =
m Z'(1+m)+zco-(1+g.x) (A1.86)
Z—ZCD+Z~m—ZCD.£.X
I, =
M Z4Zco+Z -M+Zco€-X (A1.87)
L, 1eMEiEXZa
£ _“co. —“co
" Z+vZe g mZrE X e (A1.88)
Z+Z2Zcp
14MZ-8XZco
_ Z-Z¢ _Z-Zg
Im=lo mziexzy ° Z+Zg (A1.89)
Z+2Zc
1M Zco-J-M-€ X -Zco
_ ) Zeo-J-M—-2¢
fm="To 1 M 2Zco-J-M+e-x-Zgg (A1.90)
ch'j'M+ZCO
— . J M-
fm =0 Tm Me (A1.91)
J-M+1
j-m-M-g-x jm-Mie-x
I,=1p-|1 1=
" °[+ j-M-1 j[ j-M+1 j (A1.92)
: M
oo (1225 0 ) (A1.93)

Evaluare termen intermediar dependent de M
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M sin2-By-d) 1
1+M2  1-cos(2 B, -d) L[ sin By ) Y (A1.94)
" 1-cos2- B, -d)
M . 1-cos(2-B,-d)
- 2.8,-d)
oz = sin(2- B -d) U cos2 B, d)f + iz By (A1.95)
M sin(2-B,-d)
T > (A1.96)
Rezultat final coeficient de reflexie pentru sarcina salfazica modulata
Ip=Ty-(1-j-(m-g-x) sin(2-B,-d) (A1.97)
Iy=Ty-(1+k)  k=j-(e-x-m)-sin(2-B,-d) (A1.98)

Coeficient de reflexie pentru sarcind modulata, vazut in sectiunea
generatorului

Ty = I, -€2V4 (A1.99)
Tym =(1+k)- 1, €27 (A1.100)
Tym =1+ K)- 1, (A1.101)
Igm =1+K (A1.102)

Evaluare termeni ajutatori dependenti de constanta de propagare partial
compensata

8.£.Q  iyplif 1
O ] (A1.103)
x-By-E- Qz _ ) )
eV e 21Q gixBo |cosl £ X 502 _j.sin £ X B"Z (A1.104)
2 1+Q 2 1+Q
ex'vzej’x’pﬂ-lJrE-X.BD- Q J1-7.& X By
( PR J 3o (A1.105)
Xy o @i xBo | g .X‘ﬁo‘ Q-Jj
e e [ re— 107 (A1.106)
XY o @ IxBo |1 _ xX-B _Q | 1 £ X By
e e [ £— 1+ Q7 I 1:0° (A1.107)
X 4 @ XV ~ @B 4 g ixbo g X Po Q=T (gixB _ g ixo
. . e X 2 ( ) (A1.108)
XY 4 e XY z2-cos(x-Bo)+e-X'B"- Q—12 -2 j-sin(x - By) (A1.109)
2 1+Q
eX'V+e’X‘V=2'COS(X-/30)+8-SI'H(X-/30)-;;g"z~(1+J'~Q) (A1.110)
eV +e™¥ ~ 2.cos(x-By)+2-&-sin(x-By)-x-By- X (A1.111)

Tensiunea de linie (aproximare) pentru o linie salfazica in prezenta unui
dezacord partial atat in compensarea pierderilor cat si in sarcina (modulata) pentru
reflexie totala

u.-zZ -y(d-z) av(d+z)
U(Z): g 4c € + 1, 62 .
Zy+Zc 1-T, Ip-e2"

(A1.112)
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-Z -v{d-z) orld+2)
uz)- ;g+zc = 1 ;Fn(71 .
gt <c ~ Iy -(1+k)
U( ): Ug 'ZC e‘V'(d‘Z) + I, .e—y-(d-v-z) ' 1
ZQ+ZC 1—Fg 1_K'Fg
1-1
u(z) ~ Ug - Zc ev(d-z) | I, e Vd+2) .[1 . I,
Zg+Zc 1-r, i-1,
U( )_ Ug Ze e—y»(d—z) T ‘efy4(d+z) L. -Fg
Zgt+Zc Zg-Zc I
Zy+Zc
u(z) = = (e’V‘(d’z) + I, .er‘(d+Z)), [1 LS )
2 -1,

u
u(z) =2 -(e’V‘d e¥? 41, e ~e”)-[

u
U(Z) _ 9. ey<d .e—y»z . (e—24y<d .eZ»y»z

uz)

Evaluare tensiune de linie in puncte apropiate de cele de minim

u(z)

T2

o) - 400210 ) 1

2

2

u(z)= Yg  erid-2). (e‘z’V‘(d‘z) +1+ K)- [1 +

=_9.
2

u(z) 4 (e’V‘(d’z) +evid-2), (2+ K)) [1 +

2

u(z) = Ye . (e’V'(d’z) +erld-z) . ey'(d’z))~ [1 +

Yy
2

+K- ej'Bﬂ'(d‘Z)). [1 + fl;g ]
g

:u—g-(Z-cos((Z-k+1)-£+6]+
2 2

+2-£-sin((2-k+1)-%+5]-[(2-k+1)-%+5J-X+

+ K - ej'[(z'k”)'zﬂﬂ] . [1 +

KTy

a2

g

8
ﬁ

(2-cos(d-2)-By)+2-€-sin((d-2)-By)-[d-2)-By- x +

(Al.

(A1.

(Al.

(Al.

(Al.

(A1.

(A1.

(A1.

(Al.

(Al.

(Al.

(A1.

(Al.

(Al.

113)

114)

115)

116)

117)

118)

119)

120)

121)

122)

123)

124)

125)

126)
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uz)~ 1254 (C1f e 2 keD)nox+

2

((kan) s . (A1.127)

+(—1f~2~£~5~x+K~e1[(2k 1)2 5)]~[1+ al Fg)

-1,

u(z)zu79~(—(—1y<~2~6+(—1)k~£~(2~k+1)‘n~x+
+ K .ef<((2<k+1}’;+6]J[1 + K-Tqg ] (AL.128)

-1,
u(z) = (- 1) “9~(—z~a+e~(z~k+1>~n-x+x~<j—a)>~[z+j",“f] (A1.129)
g

2
u

u(z)z(_z)k.79.(_2.5+g.(2.k+1).n.x+j.x).[1+;_"rg] (A1.130)
g

Consideram ca ultimul termen dependent de I, este neglijabil - lucru posibil
daca diferenta dintre impedanta generatorului nu este extrem de departata de cea
caracteristica, astfel incat numitorul fractiei sa nu devind mult prea mare

u(z)z(—l)k-u79-(—2-6+£-(2-k+1)-n-)(+j‘K) (A1.131)

u(z)z(fl)k-u?g-(fZ-fﬂs-(Z-k+1)-n-x+j2-(s-xfm)-sin(Z-Bo-d)) (A1.132)
u(z):(—l)k«ujg»(m'sin(Z»Bo-d)—2-6+£-X-((Z-k+1)»nfsin(2»B0-d))) (A1.133)

Consideram ca modularea a plasat punctul de minim exact in punctul de
masura - eroarea de pozitionare este compensata de valoarea modulatiei

u(z)z(—l)k-u—2-‘7~((n"k+j~n"5()-sirfz-ﬁ0~d)—2~5+£~)(~((2-k+1)~n—sier-B0-d))) (A1.134)

u(z)
) (—1)k‘u29-(J'-mx‘Sff(2-130~d)+;11++22Q‘((2‘k+1)‘ﬂ—5ff(2~ﬁo~d))j (A1.136)

u(z)z(_1)k.“29.[;4(2‘k+1)~;7+—;n(2~ﬁo~d)

+j~[§-1+QQ24((24k+1)An—sin(2~BoAd))+mX~sin(2-ﬁ0~d)J]

Q

(—1)kAu?g~(j4mxAsin(2~B0Ad)+e~X~((2~k+1)~n—sin(2~[§0~d))) (A1.135)

Q

+

(A1.137)

Patratul modulului tensiunii de linie (marime masurabild) in apropierea
punctelor de minim identificate prin k
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\“(Zkf =

{; QQZ~((2~k+1)~n—sin(2~ﬁ’0~d))+mX~sin(2~Bo~d)]]

Ug

2

2.{[6.(2.k+1).n—sin(2~ﬁo'd)f+

2 1+Q°

1+
(2-k+1)-n-sin2-B,-d)

1
Ao 1+Q
1 .
B, ‘5'1+QQz (2-k+1)-n—sin2-B,-d)

C=my -sin(2-B,-d)
u(z,) :UT;-((£~A,<)Z+(£-B,<+C)2)

lu(z, ) :—-(52~(Ak2+5k2)+2-£-8k ~C+C2)

Ecuatia de compensare a pierderilor liniilor salfazice

4Unod‘2

A‘Unod‘z =& Uzz . (5 : (Ak2 + Bk2 - (Ak+12 + Bk+12))+ 2-C- (Bk - Bk+1))

A‘Unod‘z = ‘U(Zsz - ‘U(Zku]z
U 2

4

AUnod* =0=€=0

7. (52 : (Ak2 +B° - (Ak+12 + Bk+12))+ 2:€C-(B - Bk+1))

(ALl.

(A1.

(ALl.
(ALl.
(Al.

(A1.

(ALl.

(A1.

(Al.

(A1.

138)

139)

140)
141)
142)

143)

144)

145)

146)

147)
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Anexa A2
Determinarea parametrilor de model pentru tratarea
in coordonate carteziene si polare a suprafetelor

salfazice

Modelarea in coordonate carteziene.

Rezistenta specifica pentru celula elementara de forma patrata:

R=0 ax (A2.1)
g-dy '
g
R=— A2.2
g ( )
R =Rs (A2.3)

Conductanta specifica pentru celula elementara patrata (reciproca rezistentei
materialului dielectric):
d

RD = UD m (A2.4)
1
G =G0 dx - dy (A2.5)
1
Cs =4 on (A2.6)
G =Gg -dx -dy (A2.7)

Capacitatea specifica pentru celula elementard patrata (capacitorul plan -
paralele):

c :%.dx.dy (A2.8)
Ce = &1 (’ff’ (A2.9)
C=Cs-dx-dy (A2.10)

Inductanta specifica pentru celula elementara patrata (se determind din
fluxul magnetic indus in aria unei bucle elementare)

§H -dl =1 (A2.11)
H-dy =1 (A2.12)

BUPT



173

@M:”u.ﬁ.d§ (A2.13)
@y =p-H-d-dx (A2.14)
Oy =L-1I (A2.15)
d-dx
L=v= (A2.16)
Le=p-d (A2.17)
dx
L=Ls"X
s dy (A2.18)
L=Ls (A2.19)

Modelarea in coordonate polare.

Rezistenta specifica pentru un sector de coroana circulara:

dr
dR=c—9
T do T (A2.20)
p+dp
R= [ar (A2.21)
p
p+dp
o dr
R= o ! = (A2.22)
o dpJ
R = n| 1+ 9P A2.23
g-dp ( p ( )
o dp
R = .22 A2.24
g-dp p ( )
1 Rs
R==.0s 4
> e P (A2.25)

Capacitatea si conductanta specifica pentru un sector de coroana circulara
(se determina pe baza ariei sectorului considerat):

s=n-(p+dof - p?)- 22 (A2.26)
2
dp do
S=p?.||1+5| -1|-—=
p [[ + p] ] 5 (A2.27)
S=p-dp-dop (A2.28)
G=Gg p-dp-do (A2.29)
C=Cs-p-dp-do (A2.30)

Inductanta specifica pentru un sector de coroana circulard (se determina
facand descompunerea unei bucle elementare in sub-bucle ce pot fi tratate in
coordonate carteziene):

dL:LS;’TpV (A2.31)
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1 _1aw
dL Ls dp

1 1

L Ls

w=p - ®@=>dw=p-do

(@+dp)-p

dw
®-p dp

1:i£"’]"2¢

L Lsdp

1 1 p

- - F 4

L Ls dp ¢

Lo L
p do

(A2.32)

(A2.33)
(A2.34)

(A2.35)

(A2.36)

(A2.37)
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Anexa A3

Configuratii salfazice cvadrilaterale ortogonale

Ecuatiile de curent dupa axa Oy:

oy
upx,y +—|-ulx,
ixy+ay=[ y 2) (x,v)
! 2 Rs + jw - Lg
2
oy
ulx,y)-u x,y - —
( _a_y_(y) (y 2]
V)T Rs + jw - Ls
2

Ecuatiile de curent si tensiune scrise dupa axa Ox:

U(X—ax,yj—U(x,y)
i[x—a—x,sz 2 -
2 Rs + jw - Lg
2
u(x, y)—u(x+ax,y)
i[x+a—x,y]= - 2
2 Rs + jw - Lg
2

j (Xﬁg,y}u(x,y)-(mjwd

[~

i[x+a—x yj—i(x—a—x yj
u(X y):_ 2/ 2/
! (Gs + jw-Cs)-ox -0y

ox
2

_x
2’
i(x 7)( j /(x+—,y]+u(x,y)-(G5+jw~CS)v6x~6y

ox

ubey) =~ 2-(Gs + jw-Cs)-0x - 0y

) i[X+2,yJ i(x,y)+i(x,y)~- [X—,y
2
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(A3.1)

(A3.2)

(A3.3)

(A3.4)

(A3.5)

(A3.6)

(A3.7)

(A3.8)

BUPT



176 Configuratii salfazice cvadrilaterale ortogonale - A3

i(X+a—X,yJ—i(x,y) i(x,y)—i(X—a—X,yj
2 . 2
ox ox
2 2
2-(Gs + jw-Cs)-o0x -0y

u(x,y)=-

Ecuatia diferentiala de ordinul I pentru tensiune:

1 0 .
V)=~ G e CaT a0V

Determinarea ecuatiei diferentiale pentru curent:
ox ox
U(x,y)—U[x . ,yj + U(x —Z,yj— ulx, y)

. 2
Z'I(X'y)_z Rs + jw - Lg
ox ox
u(x+2,yj—u(x,y)+u(x,y)—u[x—2,yj
fbery) == Rs + jw - Lg
ox ox
u(x+2,y]—u(x,y)+u(x,y)—u[x—2,yj
i(x,y):— . ox
(Rs +JCO'L5)'5

Ecuatia diferentiala de ordinul I pentru curent:

i(x,y)= o 2 ulx, y)

" Re + jw-Ls ox

(A3.9)

(A3.10)

(A3.11)

(A3.12)

(A3.13)

(A3.14)

Ecuatia diferentiald de ordinul II pentru tensiune si constanta de propagare:

0 ; .y

ox i, y)= Rs + jw-Ls ox2 ulx,y)

~ 1 . oy 0°
oY) oo o) ay Resjo L o WX

2
af(izu(xly)_(GS +ja)'Cs)'(RS +jw'LS)'U(X'y)=0

y =y(Gs + jw-Cs)-(Rs + jw- Ls)
2

0 2
7 uby)-y

ulx,y)=0

Ecuatia diferentiald de curent de ordinul II:

ii(x y)-y?-ilx,y)=0
axz V4 7

Solutiile undelor de tensiune si de curent:
ulx,y)=U§ -eV* +uf eV

(A3.15)

(A3.16)

(A3.17)
(A3.18)

(A3.19)

(A3.20)

(A3.21)
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ix,y)=18 - e V> + 1§ .eV™

Determinarea impedantei caracteristice:
up(x,y)=2Zc -ip(x,y)

0 0 .
&UD(X/y):ZC'&ID(X/y)
up(x, )= -5~ . L uple,y)
! Zc (Gs + jw-Cs) -0y ox !
aix“o(x,y)=—v~Ué’~e’V'X
up e vx = y-Ug-e"

(Gs + jw-Cs)-0y - Zc

1 4

Ze=— " —+
oy Gg+ jw-Cg
1

z. -1 R5+j0)'L5
€ " 1s \Gs+jw-Cs

(A3.22)

(A3.23)

(A3.24)

(A3.25)
(A3.26)
(A3.27)

(A3.28)

(A3.29)
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Anexa A4

Discuri salfazice

Discuri salfazice generale:

Determinarea ecuatiilor diferentiale:

0,
ulp, @) - U[p + 7",@0}

lp,9)=2: R+ jw-L

I( /(p):/(p+6p/(p)+u(p+a7p,(p](G+JwC)

U[p+65,qoj—U( ,cp).

: p- o
np, == -
0. @) P Rs + jw - Ls
2
for2,0)-terin0)to0) 1 i
2 op p-0p Gg+ jw-Cg
Ecuatiile diferentiale de ordinul I pentru tensiune si curent:
0 . RS + _]0) . LS
—ulp,@)=-1\p,P) ——F—
5p UP @) =-ilp, @) =

%,( ,0)=—ulp, ) p-op-(Gs + jw-Cs)

(A4.1)

(A4.2)

(A4.3)

(A4.4)

(A4.5)

(A4.6)

Ecuatia diferentiala de ordin II pentru tensiune si constanta de propagare:

92 Rs + jw - Lg (a. 1. J
“—ulp, @)= -2 | Zip, @)~ =-ilp,
e (b, @) e g @)= il @)

0
0?2 %U( , @)
- ulp, @)= ulp, 9)- Gs + jw-Cs)-(Rs + jw-Lg)~ P
op p

a° 1 0 5 B

o7 Ul @)+ 2 ulp )=y - ulp, @) - 0

y? =(Gs + jw-Cs) (Rs + jw - L)

Ecuatia diferentiala de ordin II pentru curent:

(A4.7)

(A4.8)

(A4.9)

(A4.10)
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2 . 1
2 lo.0)= 5965+ Jo-Co) [ L ulp, )+ L vl o) (As.11)
o .
2 71( /(p)
. . . . 8

872,( /¢):I( /(D)'(Rs+Jw'Ls)'(Gs+JCU'Cs)+ 4 (A412)

ap P
0% . 1 o, 5 .
2 ilp,0)-=-Zilp,@)-y2 -ilp,p)=0 A4.13
02 (o, @)= = ilo, @)=y -ilp, @) (A4.13)

Artificiu de calcul pentru constanta de propagare (in cazul compensarii
perfecte a pierderilor suprafetei):

y2 = j?w? - Cs - Ls (A4.14)
y = jw-Cs - Lg (A4.15)
y? =Jj’v? =vyi =-v? (A4.16)

Ecuatiile diferentiale de ordin II pentru tensiune si curent — unda cilindrica:

0?2 1 0

pe u(p, ¢)+;-5U(p, @)+y7 -ulp,@)=0 (A4.17)
82 . 1 0, 5 .

—ilp,@)-=-—ilp,)+vy;{ -ilp,@)=0 A4.18
apz( ?) 5 ap( @)+v7 -ilp, @) ( )

Functiile Bessel solutii pentru ecuatiile discului general:

©

Jo(r)= %J'sin(r -cosh 6)d@ (A4.19)
0
Y,(r) = —%Tcos(r»cosh 6)de (A4.20)

0

Functiile Hankel — unda directa si inversa pentru discul de transmisie:
H(r) = Jolr)+ Y, (r) (A4.21)
HZ() = Jo(r)- 5 Yo(r) (A4.22)

Solutiile pentru undele de tensiune si de curent (si functiile Hankel de
ordinul 1):

ulp, @) =Ug - H{y, - p) + UE - HP\y; - p) (A4.23)
ilp,@)=18 - p-HPy, - p)+ 1§ - p-HD(y, - p) (A4.24)
HO() = 34(r)+ 5 -Y(r) (A4.25)
HA(r) = 3,(r)- 7-Y4(r) (A4.26)
Configuratia de unda stationara la propagarea undei de tensiune:
ulp)=Ug et -(Joly; - p)+ 7 Yoly; - p)) (A4.27)
u(p) = Mi(sin(y, -p-cosh@)- jcosly; - p-cosh6)de (A4.28)

0

BUPT



180 Discuri salfazice - A4

©

Iejz(y,~plcosh9+w~t)d9
0

):z-ug’

u(p T

Discuri pseuo-ortogonale:

Parametrii discului pseudo-ortogonal:
1 Rslp) o g 0P
p o
Rs(p)=p-Rs

Ls(p)="Ls P

(A4.29)

(A4.30)
(A4.31)

(A4.32)

(A4.33)

(A4.34)

Ecuatiile diferentiale de ordinul I pentru curent si tensiune pentru discul

simulat:
0 , Rs(p) + jw - Ls(p)
—u , = — , .
P (b, @) = -ilp, @) o0

%i(p,(p): -u( ,(p)~p~a<p~(G;_;(P)+ J'w'Cls(P))

i — ilo, o). ReL J0 - Ls
ap“( ,@)=-ip, ) =
ii( ,(p):—u( ,CP)~5(P~(G5L +jw'C5L)

op
Ecuatiile de ordin II si constanta de propagare:

82 5
—ulp,@)-vy* -ulp,p)=0
o (0, ®)-v? -ulp, @)
2 o, 0)-y? - ilp,9)=0
op?

y=yGs + jw-Cs ) (Rey + jo-Lg;)
Y = \/(GS +]CL)CS)(R5 +ja)'Ls)

Solutiile ecuatiilor diferentiale pentru unda de tensiune si de curent:
ulp, p)=UE e VP LUR e

ilo,p)=18 -eVP + IR e

Impedanta caracteristica:
Y- UOD . e‘V'P

ug .evr =
o (Gs, + jw - Cs) 0@ Z¢

(A4.35)
(A4.36)
(A4.37)

(A4.38)

(A4.39)

(A4.40)

(A4.41)
(A4.42)

(A4.43)
(A4.44)

(A4.45)
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1 Rg + Jjw-Lg
Ze=— |08t A4.46
€ o Gg +jw-Cg ( )
zo - L. [Re+jo-ls (A4.47)
@ \Gs +jw-Cg

1 1 Rs + jw - Lg
Z 2.t  |BsTJW s A4.48
¢ @ Im \Gs + jw-Cg ( )
Discuri pseudo-sferice:
Parametrii discului pseudo-sferic:
1 Rs(p) 1 p
— == 0p=— Rss - —— A4.49
p o p? > op ( )
. 1
Rs(p) = E'Rss (A4.50)
Cs(p)=p-Css (A4.51)
Gs(p)=p-Gss (A4.52)
Ls(p) = % (A4.53)
Ecuatiile diferentiale de ordin I pentru tensiune si curent:
0 . RSS + ](1) . LSS
—Uu , = — , 22 2 99 .
o ( QD) ( QD) P (A4.54)
%i( ,@)=-ulp, @) - p? ¢ - (Gss + jw - Css) (A4.55)

Ecuatia diferentiald de ordin II pentru tensiune si constanta de propagare:

02 Rss + jw - Lgg [a. 2 . j
—ulp,p)=—-——==2——22.1—jlp,@)-=-ilp, A4.56
2p7 UP:?) e ap P ®)- o) (A4.56)
a%ulp, ) ) 2 aulp,
M = U(P/ (P)(Rss + Jjw - Lss )(Gss tJjw- Css)— *M (A4.57)
op p op
i ulp, @)+ 2L ulp, @)-y? -ulp,@)=0 (A4.58)
op? p op
v =Rss + jw- Lss)- (Gss + jw - Css) (A4.59)
y = \/(Rs +jw-Ls) (Gs + jw-Cs) (A4.60)
Determinarea ecuatiei diferentiale de ordin II pentru unda de curent:
2; . 2
% ==p* 09 (Gss +Jw~css)'[%é¢)+5'“(p,¢ﬂ (A4.61)
o%ilp, @) _ . , - 2 dilp, @)
——==—=ilp,¢)R W Lss NGss + jw - Cgg )+ ——— A4.62
op? (0, PYRss + jw - Lss |Gss + J ss) 0 o ( )
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o%ilp, @) 2 dilp,@) 2

y< -ilp,@)=0 A4.63
P (o, ) (A4.63)
Solutia pentru unda de tensiune:
( ) Ug y-P Ug y-p
ulp, @)= - -eVP 4 eV A4.64
P y-p y-p ( )

Determinarea solutiei pentru unda directa de curent:

. 0 p? o
/ Vé =-—Uu Vé s .
olp, @)=~ S uolp @) == (A4.65)
2 up( ,w):i-e’y‘”(lwp) (A4.66)
op y-p?
. v p? .o
iplo,p)=-—2~-e VP . (1+y.p) —F—F A4.67
b sz RSS +_]w'Lss ( )
. v 1 .
in(p,@)=15 eV ~7+)’: P (A4.68)
Determinarea solutiei pentru unda inversa de curent:
0 Ug _
%UR(p,w)?ﬁ-e” (1-y-p) (A4.69)
, Us o p’ - op
ilo,@)=—"5 € (1-y-p) " A4.70
(o) 7 ( )R55+Jw'Lss ( )
. p 1-y-
inlo, @)= 1§ -e”"i)‘: = (A4.71)
Solutia ecuatiei pentru unda de curent pseudo-sferica:
i(p, @)=10 .evr . 1*V P tr ogrp 12V-P (A4.72)
|14 14
Impedanta caracteristica pentr(u un)da directa:
up\p, ¢
Zc =272 A4.73
’D( ,(P) ( )
d p? - op
up\p,)=-—uplp,p) ——F—"-—2 A4.74
(P, @) 0 o(p, @) Ree + j@ - Log € ( )
ug ., U ., 1+y-p p? - op
_ eV =0 eve. : : - Zc (A4.75)
Yy -p p |4 Rss + Jw - Lss
1 Rss + jw - Lss
Zc = . A4.76
© (@+y-p)p o ( )
1 Y Rss + jw - Lss
Zep =—- : - A4.77
L e (I+y-p)-p VGss + jw-Css ( )
Im 1% Rs + jw-Lg
Zep =—- : . A4.78
L@ (+y-p)p |Gs+jw-Cs ( )
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Impedanta caracteristica pentru unda inversa:

:_UR(P/(P)
irlo, @)
%.evlp:ﬁ.evlp,(y.p_l).pzi'aq’.zc
p 2 Rss + Jjw - Lss
Zc - 1 Rss +jw - Lss
V-p-1)p op
ZCR:i’ |4 ~|Rss + jw - Lss
® (y-p-1)p VGss +jw-Css
Im y Rs + jw - Lg
Zer =

® (y-p-1)-p \Gs+jw Cs

Stabilirea configuratiei de unda stationara:

D D
ulp, @) = Yo gve Yo gve
y-p v-p
ug JBP , @i BP
ulp, @)=— |-e +e
(0. 9) J-B-p( )
ulo, @)=Y 2. sin(gp)
j-B-p

ulp, @)= 2-Ug -sinc(B - p)

(A4.79)

(A4.80)

(A4.81)

(A4.82)

(A4.83)

(A4.84)
(A4.85)

(A4.86)

(A4.87)
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